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Une nouvelle formulation variationnelle multi-modale est présentée et appliquée à la 
caractérisation des discontinuités entre guides d'ondes rectangulaires métalliques homogènes 
ou/et nervurés et, entre guides d'ondes chargés de diélectriques sur toute leur hauteur. 
Cette formulation qui permet de réduire le temps de calcul et d'améliorer la précision des 
résultats grâce à la prise en compte de tous les modes d'ordre supérieur des guides 
intermédiaires dans l'analyse des structures micro-ondes composées de plusieurs 
discontinuités uni-axiales, a permis de concevoir des transitions progressives en guides 
d'ondes  rectangulaires nervurés entre un guide vide et une ligne micro-ruban  ainsi que des 
filtres en guides d'ondes chargés de diélectrique sur toute leur hauteur. Ces dispositifs, 
conçus pour les bandes X, K et Ka, trouvent leur application dans les équipements 
d'instrumentation ou de télécommunications. 
Toutes les analyses ont été validées soit par des données de la littérature, soit par des 
simulations sur un logiciel basé sur la FEM, soit encore par des mesures expérimentales. 
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A new multimodal variational formulation is presented and applied to the characterization 
of homogeneous, rigded and dielectric loaded rectangular waveguide discontinuities.  
 
This new rigorous formulation leads to the reduction of computer time and good results 
accuracy by the use of all higher modes in intermediate waveguides in uni-axial 
discontinuities analysis. 
To validate this approach, two kinds of structures are designed : a part of rectangular 
waveguide-to-coplanar waveguide transitions in the Ka and X-band and, an E-plane 
dielectric loaded waveguide filters in the K and X-band. These devices find their application 
in instrumentation or telecommunication equipments. 
The results obtained have been compared with those given by literature and FEM 
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Le développement des télécommunications spatiales au cours de ces dernières années a 
nécessité la réalisation des équipements de plus en plus compacts et performants, fonctionnant 
à des fréquences de plus en plus élevées.  
Diverses méthodes de modélisation électromagnétique des circuits en ondes millimétriques 
et micro-ondes ont été mises au point et, ce grâce à l'arrivée sur le marché des moyens de 
calcul plus puissants et moins onéreux. La tendance actuelle consiste à utiliser les outils de 
simulation pour réduire les temps et les coûts de fabrication des circuits. Cependant, étant 
donné que le temps de calcul augmente avec la complexité du circuit, dont la conception fait 
souvent appel par ailleurs à un processus d'optimisation, l'obtention d'un modèle 
électromagnétique plus précis permet de gagner non seulement en temps de calcul mais 
également en précision, éliminant ainsi d'éventuels réglages post-fabrication très coûteux.  
C'est dans cet objectif que depuis les années 1980, plusieurs méthodes de calcul de circuits 
micro-ondes passifs ont été mises au point au laboratoire d'électronique de l'Institut National 
Polytechnique de Toulouse (INPT). Parmi ces méthodes figure en bonne place la méthode 
variationnelle multimodale (MVM). 
Pouvant être considérée comme un cas particulier de la technique de raccordement modal , 
la MVM a permis de concevoir avec succès plusieurs types de composants micro-ondes 
passifs (filtres,  transitions, déphaseurs, antennes…). Cependant, comme dans beaucoup 
d'autres méthodes numériques, l'une des principales limites de la MVM réside en la perte de 
précision si l'on ne prend pas un nombre suffisant de modes accessibles dans les guides 
intermédiaires lors de la mise en cascade des modèles multipôlaires d'une structure à 
discontinuités multiples. 
L'objectif de notre travail est de réaliser des filtres en guides d'ondes métalliques en 
utilisant la version améliorée de la MVM comme outil d'aide à la conception afin de tirer 
profit de l'efficacité de cette méthode. Ce travail est organisé en quatre chapitres.  
Dans le chapitre I, nous décrirons la nouvelle formulation variationnelle multimodale ( 
NFVM ) dans laquelle une structure à discontinuités multiples est caractérisée par une seule 
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entité électrique, sa matrice impédance par exemple. Nous montrerons que cette nouvelle 
formulation améliore considérablement la précision car elle prend en compte tous les modes 
dans les guides intermédiaires de la structure étudiée. 
Dans le second chapitre, nous carcatériserons, à l'aide de la nouvelle formulation 
variationnelle multimodale  (NFVM),  quelques discontinuités dans les structures filtrantes en 
guides rectangulaires homogènes et en guides rectangulaires nervurés. L'objectif étant de 
valider le modèle en comparant nos résultats soit avec les données disponibles dans la 
littérature, soit avec les mesures expérimentales ou avec les simulations faites sur un logiciel 
basé sur la FEM. 
Le troisième chapitre est consacré à une étude bibliographique sur la synthèse des filtres en 
partant des filtres à éléments localisés jusqu'aux filtres micro-ondes. Un accent particulier sera 
mis sur la synthèse des filtres passe-bande de Tchebyshev en éléments unitaires qui 
permettent d'atteindre les spécifications du gabarit grâce à la prise en compte de la 
dépendance fréquentielle des coefficients de couplage des éléments unitaires. 
Dans le quatrième chapitre enfin, nous nous intéresserons tout particulièrement aux filtres 
en guides d’ondes chargés de diélectriques en raison de leur intérêt croissant. Après avoir fait 
un rappel sur le formalisme de l'opérateur transverse qui nous permettra de déterminer les 
caractéristiques de propagation dans les guides chargés de diélectriques, nous réaliserons la 
synthèse de deux filtres en guides d’ondes chargés de diélectrique plan E , l'un en bande K et 








MODELISATION DES DISCONTINUITES UNI-AXIALES PAR 
LA NOUVELLE FORMULATION VARIATIONNELLE 
MULTIMODALE 
I.1 Introduction  
Par discontinuité, nous désignerons toute modification intervenant dans une structure 
guidante, telle que le changement de géométrie, de direction de propagation ou des paramètres 
physiques ( permittivité, perméabilité ) qui affecte la symétrie de translation de la structure de 
guidage. Les discontinuités uni-axiales sont des discontinuités rencontrées dans les guides 
ayant une direction de propagation commune. 
Dans la conception des composants micro-ondes ou en ondes millimétriques, les 
discontinuités entre les guides d'ondes jouent un rôle particulièrement important. Ces 
discontinuités sont utilisées pour réaliser divers types de fonctions (filtrage, déphasage, 
adaptation de puissance, etc…). C'est le cas dans les filtres à modes évanescents où elles sont 
créées par des obstacles constitués d'iris rectangulaires ou d'inserts métalliques placés dans un 
guide d'ondes rectangulaire sous coupure [1, 2, 3].  
De nombreuses méthodes ont été utilisées pour modéliser les discontinuités dans les guides 
d'ondes. Ces méthodes peuvent être classées en deux types :  
- les méthodes analytiques : Elles sont les plus anciennes et remontent aux années 50-60. 
Parmi ces méthodes, on peut citer les méthodes de transformations conformes qui ont 
permis de caractériser les structures planaires dans les cas statique et quasi-statique [4, 5] 
et les techniques variationnelles de Collin [5].  
- les méthodes numériques qui peuvent être réparties en deux familles : 
¾ les méthodes différentielles, basées sur la discrétisation dans l’espace de l’équation 
d’Helmholtz. Plus précises et plus générales, elles conduisent à la résolution d’un système 
d’équations linéaires. C’est le cas de la méthode des éléments finis, de la méthode des 
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différences finies [5,6], de la TLM (transmission line matrix method) [7]. Leur 
inconvénient majeur est l’utilisation d’un nombre élevé d’éléments de maillage ; 
¾ les méthodes intégrales [8, 9, 10, 11] qui permettent de déterminer la distribution des 
courants ou des champs électriques sur les surfaces de discontinuité de la structure. Toutes 
les conditions aux limites et de bord sont intégrées dans la formulation. Les calculs sont 
en général conduits d’abord analytiquement avant de faire l’objet d’un traitement 
numérique, ce qui réduit considérablement le temps de calcul par rapport aux méthodes 
différentielles. Les équations intégrales sont généralement résolues par la méthode des 
moments. 
La validité de ces méthodes dépend du domaine de fréquences, de la précision recherchée 
et de l'approche adoptée. Deux approches ont été souvent utilisées pour modéliser les 
discontinuités : 
- l'approche du modèle du circuit équivalent, basée sur une approximation quasi-statique du 
champ et l'utilisation du principe variationnel [12, 13, 14]. Cette approche ne permet pas 
d'analyser avec précision les grandes discontinuités. De plus dans ce modèle, seul, le 
mode fondamental est pris en compte. 
- l'approche de la technique de raccordement modal (TRM) [15, 16, 17, 18] : C'est une 
approche plus précise qui tient compte de l'ensemble des modes à l'intérieur de la structure 
guidante. Dans cette représentation, les champs électromagnétiques de part et d'autre de la 
discontinuité sont développés sur la base des modes propres des guides et l'application des 
conditions de continuité des composantes tangentielles des champs électriques et 
magnétiques, combinée à la méthode des moments conduit à un système matriciel qui 
permet de déterminer les amplitudes des champs tangentiels au niveau de la jonction. 
Naturellement la connaissance des champs électromagnétiques à l'intérieur des guides 
découle sur la caractérisation de la discontinuité en terme de coefficient de réflexion et de 
transmission. 
Il existe plusieurs variantes de la TRM : 
- la méthode de la matrice S généraliseé [19] qui emprunte la notion de circuit électrique 
équivalent. Dans cette représentation en effet, chaque structure étudiée est divisée en 
plusieurs blocs interdépendants dont chacun est assimilé à un multipôle faisant l'objet 
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d'une étude séparée. La matrice S de l'ensemble de la structure est obtenue par le chaînage 
des matrices individuelles de diffraction des multipôles. 
- les modèles de représentations multimodales en réseaux d'impédances ou d'admittances [ 
20, 21,22] au nombre desquels fait partie la méthode variationnelle mutimodale (MVM). 
Les méthodes dérivées de la TRM s'appliquent avec une bonne précision aux discontinuités 
uni-axiales ne présentant pas d'épaisseur dans le sens de la propagation. Elles sont 
inappropriées pour la caractérisation des discontinuités non uni-axiales. Dans ce cas, on leur 
préfère les méthodes telles que la méthode des éléments finis (FEM). Ces dernières méthodes 
bien que précises génèrent des matrices de dimensions importantes entraînant ainsi une 
augmentation du temps de calcul. 
Dans le but de réaliser un compromis entre la précision des résultats et le temps de calcul, 
une nouvelle formulation variationnelle multimodale (NFVM) a été proposée pour 
caractériser les discontinuités uni-axiales [23]. Aussi, le présent chapitre est-il dédié à la 
modélisation d’une structure composée de plusieurs discontinuités uni-axiales par cette 
nouvelle formulation variationnelle. Dans un premier temps, nous allons d'abord rappeler les 
grandes lignes de la formulation variationnelle multimodale classique. 
I.2 Formulation variationnelle multimodale classique 
 
Considérons la jonction entre deux guides d’ondes uni-axiaux représentée à la figure I.1. 
Les parois des guides sont supposées parfaitement conductrices. 
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 est le champ magnétique tangentiel à l’interface dans le guide i (i=1, 2) et  le vecteur 






















           
               Figure I.1 : Discontinuité entre deux guides d’ondes 
Chaque mode étant fermé sur son impédance de mode, on peut montrer que la densité de 
courant et le champ électrique tangentiel à l’interface sont liés par : 
)()( 00 zEYzJ t
∧=        (I.2) 
















est l’opérateur admittance de la discontinuité  
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le projecteur sur le mode m, , l’impédance réduite ramenée au plan  du mode 
d’ordre n dans le guide i et , la constante de normation des champs du mode m dans le 
guide i, définie par : 
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A l’interface des guides  la densité de courant  est nulle sur les parties isolantes, c’est 
à dire que : 
)( 0zJ
              (I.6) 0)( 0 =
∧
zEY t
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∧
Y  étant un opérateur auto-adjoint, la quantité : 
ttt EYE)E(f
∧=         (I.7) 
est une forme variationnelle [24]. 
 
Pour un problème donné, la recherche de la solution de l’équation I.6 consiste à minimiser 
cette forme variationnelle. 
 
Si l’on considère m1 modes accessibles à l’entrée et m2 modes accessibles à la sortie,  c’est 
à dire les modes diffractés propagatifs et évanescents se couplant à la jonction et fermés sur 
leur impédance de mode [23] et si le champ électrique tangentiel est décomposé sur une base 
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Les matrices  et  étant diagonales , la relation (I.15) précédente peut se mettre 
sous la forme matricielle : 
)(αU )(αN
 
QCCUjUYN T*1 =− −                  (I.16) 
soit encore : 
 
TTYNj 1 =− −Γ                  (I.17) 
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Le symbole (*T) représente le conjugué transposé. 
 
Les accès du multipôle étant normalisés par rapport à l’impédance caractéristique des 
lignes, la matrice admittance de la discontinuité est définie par :  
 
YVI=        (I.21) 
D’autre part le vecteur T est lié à V  par la relation : 
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 VNNT / 21−=       (I.22) 
En fonction de I et de V, la relation (I.17) s'écrit : 
 
VINNjN =− −+− 21211 Γ        (I.23) 
D’où l’on identifie immédiatement la matrice impédance de la discontinuité dont la dimension 
ne dépend que du nombre de modes accessibles aux accès des deux guides : 
 





−+−−= NNjNZ Γ        (I.24) 
 
L’analyse d’une discontinuité simple se ramène donc à la détermination de la matrice .Γ  
Une fois la matrice impédance connue, les autres matrices caractéristiques telles que la 
matrice de diffraction peuvent être déduites sans difficulté.  
 
Pour une structure présentant plusieurs discontinuités uni-axiales en cascade, la matrice de 
diffraction de l’ensemble sera obtenue en effectuant le chaînage des matrices de diffraction 
des discontinuités individuelles, assimilées à des multipôles et séparées entre elles par des 
sections de guide d’ondes de longueurs égales aux distances entre les discontinuités comme le 



































     modes accessibles des sections  
          de guides intermédiaires
lNlN-1l1
                                                         Figure I.2 : Représentation  de N multipôles en cascade  
 
Cette formulation variationnelle multimodale classique a permis d’analyser plusieurs 
dispositifs micro-ondes : filtres en guides nervurés, résonateurs en guide nervuré, guides 
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diélectriques non rayonnants, filtres en guides chargés de ferrite, etc. Cependant, l’étude 
systématique de convergence des paramètres en fonction du nombre de modes accessibles et 
la nécessité de classer les modes des guides intermédiaires par ordre de fréquence de coupure 
croissante afin de privilégier les modes d’énergie plus élevée ou en fonction de l'importance 
du couplage entre modes des guides adjacents, limite son efficacité en terme de de précision et 
de temps de calcul. 
I.3 Nouvelle formulation variationnelle multimodale 
 
La méthode variationnelle multimodale (MVM) classique a été utilisée pour caractériser 
les discontinuités uni-axiales dans les dispositifs micro-ondes passifs. Dans cette méthode, 
chaque discontinuité est assimilée à un multipôle isolé. Les paramètres S de la structure 
globale sont calculés en chaînant les matrices individuelles de diffraction des discontinuités 
séparées entre elles par des sections de guide d’ondes. Dès lors, ces paramètres dépendent du 
nombre de modes accessibles de chaque multipôle et, une étude de leur convergence en 
fonction du nombre de modes accessibles dans les guides constituants est nécessaire pour 
obtenir des bons résultats [1, 2]. Afin d’éviter cette étude de convergence et de réduire le 
temps de calcul, une nouvelle formulation de la MVM (NFVM) a été proposée [23]. Dans 
cette nouvelle formulation, tous les modes d’ordre supérieur dans les guides intermédiaires 
sont pris en compte,  ce qui améliore la précision de l’analyse. Le présent paragraphe expose 
cette analyse rigoureuse des discontinuités dans laquelle la matrice de diffraction globale 
d'une structure est déduite directement à partir de la matrice impédance de l'ensemble de la 




I.3.1 – Fondements théoriques de la nouvelle formulation 
            variationnelle 
 
Considérons  une structure comportant N discontinuités uni-axiales en cascade comme 
illustré à la figure I.3. 
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Soient et  les champs magnétiques transverses dans les guides i  et , et  
le vecteur unitaire de la direction . La densité de courant sur l'interface  s'écrit : 
)i(
tH
→ )1( +→ i
tH 1i+ →n
z iz
               (I.25)     
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Figure I.3 : Structure à N discontinuités uni-axiales 
 
En ommettant les flèches sur les quantités vectorielles, la conservation du courant aux 
différentes interfaces des guides se traduit par : 
 














































Rappelons que :     et     )1()10( JJ = )1()1( ++ = NdN JJ
En introduisant les opérateurs admittances aux différents plans de discontinuité, on peut 
exprimer les densités de courant en fonction des champs électriques tangentiels 
 au niveau des interfaces. Ces densités de courant  étant nulles sur les 
parties non métalliques des interfaces des guides, on a : 
)z(J id
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avec : 






















m2112 YzzyYY                           (I.28 b) 






















n23 YzzyY                             (I.28 d) 






























mi1i1ii YzzyYY                               (I.28 f) 




















)( ααα δ nmnmm jeN =                             (I.28 h) 
 
)  et  désignent les admittances diagonale et hors diagonale du mode m de la section du 
tronçon de guide considéré. 
d(
my )(my 0
La forme variationnelle  associée à l’équation ( I.27 ) s’'écrit : 
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En décomposant les champs ( ) ( ) ( )Nt2t1t zE,zEzE  ....,  ,  sur des bases appropriées de fonctions 
d'essai { }  , on a : { } { }  ...., ,   , )N(p)2(j)1(i ggg





















q1t gCzEgCzEgCzE      ..., ,    ;                             (I.30) 
La solution recherchée est celle qui minimise la forme variationnelle (I.29),  conduisant 
ainsi au système d’équations (I.31 a – d) : 
 
        
d) (I.31                                                            
    c) (I.31                                                          0      .... 
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+ −+−= ∑∑              ( I.32 e) 











































































pq gYgzzygYgzyjB                                ( I.32 h)  
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En général on peut se limiter à prendre m1 modes accessibles à l'entrée et m2 modes 
accessibles à la sortie [ 23 ]. Dans ces conditions pour les modes non accessibles, c'est à dire 
pour , on a  :  1mm1mn 21 +≥+≥    pouret     1yy )1(Nm)1(n −== +
En combinant les équations ( I.31 ) et ( I.32 ), on obtient le système d'équations suivant, 
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soit sous forme matricielle : 
 
QCCYUjUN (*T)1 =− −                          (I. 35) 
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pn jgU =                     (1.41 e) 1, m,2,1n ...  =
et 
)1()()( += NnNpNpn jgU                      (1.41 f) 2, m,2,1n ...  =
 
Posons :   
                            (I. 42) (N)T*(N)(2)(1)T*(1)(1) CUT   ,CUT ==
et       VNNT 2/1−=                     (I. 43)  
 
la relation I.35 devient : 
 
    TYTUNQjU 11(*T) =− −−       (I.44) 
 
Sachant que , et tenant compte de la relation (I.43), l'équation (I.44) devient : YVI=




1-(*)T =− −       (I.45) 
 
On reconnaît l’équation classique liant les tensions et les courants aux accès d'un multipôle : 




1- −+−=      (I.46) 
 
On peut aisément identifier à partir de cette équation la matrice d’impédance globale de 
l’ensemble de la structure qui constitue l’inconnue du problème à résoudre : 




1- −+−=      (I.47) 
 
La matrice S de l’ensemble des discontinuités est alors donnée par : 
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  )IZ()IZ(S 1 −+= −        (I.48) 
 
I est la matrice identité, alors que  sont des matrices construites à partir des 
matrices  et  dont les éléments sont  définies par les relations ( I.49 ) ci-après : 
NU,Q et  , 

































































































































+ +−=         ( I.49 e ) 
 
Contrairement au cas de la formulation variationnelle multimodale classique, ici la matrice 
 dépend aussi des modes accessibles. Q
 
La figure I.4 suivante représente le multipôle équivalent de l’ensemble des discontinuités 
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                                    Figure I.4 : Représentation multipôlaire de N discontinuités uni-axiales en cascade 
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Les discontinuités considérées étant sans pertes, la matrice S associée à la matrice Z est 
unitaire. 
On vérifie en outre qu'on retrouve bien l'expression de l'impédance d'une discontinuité 
simple en faisant N=1 avec  et . 1)l(y )d(m −= 0)l(y )0(m =




Appliquons le modèle précédent à la caractérisation d'une structure présentant une double 
discontinuité   résultant de la mise en cascade de trois guides uniaxiaux. On se limite 
au cas de figure souvent rencontré dans l’étude des filtres où les deux guides d’extrémité  sont 
identiques et séparées par une distance . 
 )2N( =
ll1=
Bien que les champs électriques tangentiels au niveau de chaque interface puissent être à 
priori développés sur n’importe quelle base de fonctions d’essai, obéissant aux diverses 
contraintes sur les champs (effet de bord, conditions aux limites), il est souvent plus commode 
de prendre les modes de l’un des guides comme base de fonctions d'essai.  
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avec : ; où  est la constante de coupure du mode m dans le guide 2 et , 
la constante de propagation dans l'espace libre, , les admittances réduites 
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Le développement détaillé de la matrice M est donné dans les annexes I, II et III, dans le 
cas des guides rectangulaires homogènes, des guides rectangulaires nervurés et de guides 
rectangulaires chargés de diélectriques. 
 
- Si  les modes du guide du milieu sont pris comme base de fonction d’essai : ) ,  
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Le développement de la matrice L est donné en annexes I et II pour les guides 
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I.3.3  matrice impédance d'une  quadruple discontinuité  
 
On se place dans la configuration où les guides sont alternativement les mêmes. C'est la 
configuration couramment rencontrée dans les filtres. Appliquons la NFVM  pour caractériser 
la mise en cascade de ces quatre discontinuités )4N( = : guide 1-guide 2- guide 1- guide 2- 
guide 1. Comme précédemment, on prend les modes du premier ou du second guide comme 
base de fonctions d’essai. 
 
- Si les fonctions d'essai des champs électriques tangentiels sont les modes du premier guide,  
c'est à dire , les éléments de matrice des produits scalaires sont alors 
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- Si par contre, on choisit comme fonction d'essai , les modes du second guide, c'est à dire 
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I.4. Conclusion 
 
Dans ce chapitre, nous avons présenté la nouvelle formulation variationnelle multimodale. 
Dans cette nouvelle formulation variationnelle, les paramètres S d’une structure donnée, à 
plusieurs discontinuités uni-axiales, sont déduits de la matrice impédance globale qui tient 
compte de l’ensemble des modes dans les guides intermédiaires. 
De plus, la délicate question liée à l’étude de la convergence de ces paramètres en fonction 
du nombre de modes accessibles n’est plus nécessaire comme dans la formulation 
variationnelle multimodale classique où  ils étaient obtenus par un processus de chaînage des 
matrices S des discontinuités individuelles. 
La méthode qui vient d'être mise en œuvre sera utilisée au chapitre II pour caractériser les 
discontinuités uni-axiales et au chapitre IV pour concevoir des filtres en guides d’ondes 
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APPLICATION DE LA NFVM A LA CARACTERISATION 




La nouvelle formulation variationnelle multimodale nous a permis d’établir au chapitre 
précédent  le schéma équivalent d’une structure présentant un ensemble de discontinuités uni-
axiales en cascade à travers sa matrice impédance globale. Le présent chapitre est consacré à 
l’application de cette méthode. Aussi, le paragraphe 2 qui suit a trait à la caractérisation des 
discontinuités uni-axiales entre guides rectangulaires vides d’une part et /ou guides nervurés 
d’autre part. En vue de la validation du modèle, les résultats obtenus sont confrontés aux 
résultats des mesures expérimentales ou aux résultats disponibles dans la littérature, obtenus 
avec d'autres méthodes, notamment celles basées sur la FEM. 
Au paragraphe 3 nous présenterons l'étude d'une transition progressive entre le guide 
rectangulaire standard WR28 et une ligne microruban. Cette transition est constituée d'une 
succession de guides nervurés de même largeur de nervure s, de profondeurs variables, ayant 
le standard WR28 comme guide de base.  
II.2 Caractérisation des discontinuités uni-axiales entre 
guides rectangulaires  
 
Dans un premier temps, la nouvelle formulation variationnelle est utilisée pour caractériser 
les discontinuités entre guides rectangulaires uni-axiaux en termes de coefficients de réflexion 
et de transmission. Les discontinuités considérées sont sans pertes. 
Considérons une structure présentant une discontinuité sans pertes dans le sens de 
propagation ainsi que le montre la figure II.1. 
















Figure II.1 : Discontinuité entre guides d'ondes 
  
Comme précisé précédemment, l'application des méthodes dérivées de la TRM nécessite la 
connaissance des bases des champs électromagnétiques à l'intérieur des guides situés de part 
et d'autre de la discontinuité. 
Dans le cas des guides rectangulaires homogènes et uniformes suivant la direction de 
propagation (ici Oz) de la figure II.2, les champs électromagnétiques peuvent se décomposer 
en modes transverse électrique TE et transverse magnétique TM. Les expressions classiques 
des fonctions de base de ces modes sont analytiques et sont disponibles dans la littérature [1, 
2, 3]. Nous les rappelons ici pour le cas d'un guide de largeur a et de hauteur b dont l'origine 
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Figure II.2 : Guide d'ondes rectangulaire homogène 
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-Modes TEmn : 
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m et n ne pouvant être tous les deux nuls à la fois. 
 





ππγ +=          (II.3) 
et        
0k
y mnmn γ=            (II.4) 
0k  est la constante de propagation dans l'espace libre, mnγ la constante de propagation et 
, l'admittance réduite associées au mode (m, n) dans le guide et, est la constante 








ππ +=          (II.5) 
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ky γ 0=             (II.8) 
l’admittance du mode (m,n) 
 
II.2.1 Analyse des simples discontinuités entre guides d'ondes rectangulaires  homogènes 
Dans ce paragraphe, nous allons analyser des discontinuités entre guides rectangulaires 
vides afin de nous assurer que la nouvelle formulation variationnelle multimodale s'applique 
bien à toutes les discontinuités uni-axiales qu'elles soient simples ou multiples. Les  
discontinuités abordées ici peuvent être classées en trois types : 
- les discontinuités plan H qui surviennent lorsque les deux guides formant la discontinuité 
ont des largeurs différentes. Au niveau de la jonction des deux guides, il y a réduction ou 
élargissement de la largeur du guide. 
- les discontinuités plan E qui surviennent lorsque les deux guides formant la discontinuité 
ont  des hauteurs différentes. Au passage de la jonction il y a  réduction ou élargissement 
de la hauteur du guide. 
- les discontinuités plan E et plan H qui se traduisent par une réduction ou un 
élargissement de la section du guide pour les guides concentriques ou plus généralement 
par un décalage par rapport à x et/ou y de l'un des guides pour les guides non 
concentriques. 
II.2.1.1 Discontinuité plan H 
Afin de comparer les performances de la nouvelle formulation variationnelle par rapport à 
d'autres méthodes, par exemple, celles basées sur la FEM, nous allons déterminer les 
coefficients de réflexion et de transmission ( bande X-bande P ) d'une discontinuité plan H 
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formée d'une jonction sans épaisseur entre deux guides rectangulaires uni-axiaux de même 
hauteurs b et de largeurs différentes a et a' (figure II.3). 
       a' 
 






        
 
     
 
Figure II.3 : Simple discontinuité guide rectangulaire-guide rectangulaire 
Pour les applications numériques nous avons tracé, dans la plage  de fréquences allant de 8 
à 14 GHz, le module des coefficients de réflexion S11 et de transmission S21 pour une 
discontinuité entre deux guides de dimensions : a=22.86 mm , a'=15 mm et b=10.2mm.  Le 
guide d'entrée est excité par l'onde TE10. Les accès sont supposées suffisamment éloignés de 
la discontinuité pour que la réflexion des modes d'ordre supérieur à ce niveau puisse être 
négligée. D'autre part le plan y=b/2 peut être considéré comme un plan de symétrie impaire 
(mûr électrique),  seuls seront alors excités les modes TEm0. 
Nos résultats (figure II.4), obtenus en prenant  seulement 200 modes TE dans le guide 1 et 
150 modes TE dans le guide 2, concordent bien avec les résultats de la référence [4]. Il faut 
signaler que le choix des fonctions d'essai étant un facteur déterminant dans le processus de 
convergence des résultats, nous avons pris les modes de l'ouverture,  c'est à dire les modes du 
guide de plus petite section droite,  comme fonctions d'essai. Le calcul avec la méthode des 
éléments finis (FEM) correspond à une discrétisation de la structure en 700 tétraèdres. On voit 
donc nettement l'avantage que procure la nouvelle formulation variationnelle en terme de  
précision et de temps de calcul. La remontée de la courbe à la fréquence de 13.2 GHz traduit 
l'intéraction avec le premier mode d'ordre supérieur. 
 














O : FEM référence [4] 
traits continu et pointillé : 
notre modèle 
 
       Figure II.4 : Variation en fonction de la fréquence du module de S11 et S12  
 
Un autre exemple de discontinuité plan H est celui d'une fenêtre ou jonction inductive entre 
deux guides concentriques de même hauteur b=10 mm et de largeurs différentes a=22.86 mm 
et a’=10mm comme l'illustre la figure II.5. 
        a' 










      a 
 
Figure II.5 :Jonction inductive entre deux guides d'ondes rectangulaires 
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Pour ce cas, nous avons tracé sur la figure II.6, les variations de la partie réelle et de la 
partie imaginaire du coefficient de réflexion à l'entrée en fonction de la fréquence, en prenant  
150 modes TE dans le guide d'entrée et 80 modes TE dans le guide de sortie. Comme 
précédemment, les modes du petit guide sont pris comme base de fonctions d'essai. Les 
résultats sont encore en parfait accord avec ceux obtenus par la FEM [4] avec 1200 tétraèdres. 
 










 O : référence [ 4 ] 
⎯ : notre modèle 
Partie imaginaire de S11
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 Figure II.6  : Variation en fonction de la fréquence des parties réelle et imaginaire  
                                     de S11   d'une jonction  inductive entre deux guides d'ondes rectangulaires 
II.2.1.2  Discontinuité plan E 
D'une manière analogue à celle utilisée précédemment pour la discontinuité plan H, nous 
allons déterminer les coefficients de réflexion et de transmission d'une discontinuité plan E 
formée d'une jonction capacitive sans épaisseur entre deux guides rectangulaires 
concentriques uni-axiaux de mêmes largeurs a=22.86 mm et de hauteurs différentes b=10 mm 
















Figure II.7 : Simple discontinuité plan E guide rectangulaire-guide rectangulaire 
Nous avons tracé sur la figure II.8 les variations en fonction de la fréquence de la partie 
réelle et de la partie imaginaire du coefficient de réflexion à l'entrée en prenant 100 modes TE 
et 20 modes TM dans le guide d'entrée et 50 modes TE et 5 modes TM dans le guide de sortie. 
Comme précédemment, les modes du petit guide sont pris comme base de fonctions d'essai. 
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 O : FEM référence [ 4 ] 


















                Figure II.8 : Variation en fonction de la fréquence des parties réelle et imaginaire   
              de S11 d'une jonction  capacitive entre deux guides d'ondes rectangulaires   
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II.2.1.3 Discontinuité plan E--plan H 
Dans cette section nous allons caractériser deux types de discontinuités simples planE-plan 
H.  
a) discontinuité entre guides rectangulaires concentriques. 
Un exemple de ce type de discontinuités est présenté à la figure II.9. C'est le cas d'une 
discontinuité entre guides uni-axiaux avec élargissement de la section du guide. 
 
b' 
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y
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x







Figure II.9: Discontinuité entre deux guides rectangulaires concentriques 
Pour l'application numérique, nous avons étudié la discontinuité entre un guide bande P, le 
WR62 (12.4-18 GHz, a=15.9 mm, b=7.9 mm) et un guide bande X, le WR90 (8.2-12.4 GHz, 
a'=22.86 mm, b'=10.16 mm) 
La figure II.10 compare les données de la littérature avec les paramètres S, obtenus avec 
notre modèle pour 104 modes (dont un mode accessible) dans le petit guide d'entrée et 200 
modes (dont un mode accessible) dans le grand guide de sortie, la base des fonctions d'essai 
{gi} étant constituée par les modes du guide de petite section.  On voit nettement sur ces 
courbes que notre méthode donne des résultats similaires  à ceux des références [4, 5] avec un 
temps de calcul d’environ 20 secondes lorsque les produits scalaires entre modes des deux 
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O : référence [  4,5] 










Figure II.10  : Variation en fonction de la fréquence du module de S11 et S12  
b) discontinuités  entre guides rectangulaires non concentriques  
 Pour ce type de discontinuités, les deux guides formant la jonction ne sont pas 
concentriques mais excentrés. L'un des guides est décalé soit par x rapport, soit par rapport à y 
ou par rapport à x et y à la fois. Les discontinuités résultantes sont illustrées dans le plan de la 
















Figure II.11 a : Discontinuité entre guides rectangulaires 
                         décalés par rapport à x ou  fenêtre inductive 
 


















b ∆y :décalage sur y 
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Figure II.11 b : Discontinuité entre guides rectangulaires décalés  














∆x :décalage sur x 










Figure II.11 c : Discontinuité entre guides rectangulaires décalés par rapport à x et y 
Ces discontinuités ont été analysées en bande S en prenant comme base {gi}, les modes 
d'un guide fictif dont les dimensions de la section sont égales à celle de la partie commune 
aux deux guides. Pour les applications numériques, nous avons pris a=72.1 mm, b=34 mm, 
150 modes dans les guides d'entrée et de sortie et 75 modes dans l'ouverture. La comparaison 
de nos résultats avec les données expérimentales et la simulation à l'aide de la FEM [4] (figure 
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Figure II.12 a : Variation du module du coefficient de réflexion en fonction de  
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Figure II.12 b  : Variation du module du coefficient de réflexion en fonction de  
                     la fréquence pour une discontinuité avec décalage en x 
 








































 O : mesures référence [4 ] 
--- : simulation FEM 











Figure II.12 c  : Variation du module du coefficient de réflexion en fonction de  
                          la fréquence pour une discontinuité avec décalages  en x et en y 
 
II.2.2 Analyse d'une double discontinuité entre guides d'ondes rectangulaires  
homogènes 
L'étude d'une double discontinuité formée par la mise en cascade de trois guides 
rectangulaires uni-axiaux (figure II.13 ) va nous permettre de mettre en évidence l'efficacité 
de la nouvelle formulation variationnelle multimodale.  





















Figure II.13 : Double discontinuité guide rectangulaire-guide rectangulaire 
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En effet, dans les méthodes classiques basées sur la TRM, la matrice de diffraction de la 
structure est obtenue en chaînant de proche en proche les matrices de diffraction individuelles 
des discontinuités séparées entre elles par des sections de guides intermédiaires. Ici, cette 
matrice de diffraction est déterminée directement en calculant la matrice impédance de 
l'ensemble de la structure. Dans ce processus de calcul tous les modes du guide intermédiaire 
sont pris en compte. 
La double discontinuité que  nous avons analysée est symétrique et constituée d'un guide 
rectangulaire standard WR62 dans lequel est inséré un iris résonant d'épaisseur t=2 mm, dont 
la section a pour dimensions 11.17x5.58 mm. 
La figure II.14 montre la réponse en réflexion de cet iris avec 300 modes dans les guides 
d'accès et 240 modes dans l'iris. Ces résultats, obtenus avec la nouvelle formulation 
variationnelle multimodale sont comparés avec ceux de la méthode variationnelle 
multimodale classique qui ont été obtenus en faisant varier le nombre de modes accessibles 
dans l'iris jusqu'à ce qu'à ce que la convergence soit assurée. Cet exemple montre qu'en 
prenant en compte l'ensemble des modes dans les guides intermédiaires, on évite l'étude de la 
convergence en fonction du nombre de modes dans l'iris, de même qu’il n’est plus nécessaire 


























Figure II.14 :Variation en fonction de la fréquence du module de S  de la 11
                  double discontinuité  guide rectangulaire-guide rectangulaire 
 
II.2.3 Analyse d'un transformateur d'impédance et d'un filtre à iris inductifs  
 
Nous avons aussi analysé un transformateur d'impédance bande K- bande Ku 
WR42(10.668x4.318 mm) - WR62(15.8x7.9 mm) constitué d'une triple discontinuité entre 
guides vides rectangulaires concentriques uni-axiaux. Les dimensions des deux guides 
intermédiaires (axbxL) sont respectivement  : 10.85 x 4.88 x7.15 mm  et  12.19 x 6.53 x 7.23 
mm.  
Nos résultats illustrés à la figure II.15 ont été obtenus  avec : 36 modes TE et 30 modes 
TM dans le guide d'entrée, 35 modes TE et 30 modes TM dans le deuxième guide, 64 modes 
TE et 40 modes TM dans le troisième guide, et  104 modes TE et 80 modes TM dans le guide 















O : MVM classique avec 5 modes 
dans l’iris [15] 
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              Figure II.15 :Variation en fonction de la fréquence du module  
                                    de S11 du transformateur d'impédance 
 
Le dernier cas des discontinuités entre guides d'ondes rectangulaires homogènes concerne 
l'analyse d'un filtre à couplage inductif à 4 résonateurs illustré sur la figure II.16. Là aussi on 










   




Dimensions du filtre : 
guide vide : a=15.799 mm ; b=7.899 mm  
longueurs résonateurs :lR1= lR4= 8.191 mm ; lR2= lR3= 8.884 mm  
largeurs des iris : :w1= w5= 6.080 mm ;    w2= w4= 4.278mm ; w3=4.010 mm; ;  
















⎯  : notre méthode 
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-O- :   résultats référence [7] 
__ :  NFVM et MVM classique avec 2 modes accessibles  
  dans chaque résonateur  
+ :  MVM classique  avec 1 mode accessible dans  













Fréquence en GHz   
 
Figure II.17 : Pertes d'insertion du filtre à iris  
 
 
II.3 Etude d'une transition progressive entre le guide 
rectangulaire standard  WR28 et une ligne microruban  
 
     Les guides nervurés ont fait l'objet de nombreuses études. En effet Cohn en 1947 [8] a 
calculé les fréquences de coupure en fonction des paramètres géométriques des guides  
rectangulaires nervurés à l'aide de la méthode de résonance transverse. Getsinger [9] en 1961 
a déterminé approximativement les champs du mode dominant dans la section droite d'un 
guide rectangulaire nervuré. Suivant les travaux de Hopler [10], Pyle [11] a obtenu en 1966 
les fréquences de coupure des modes TEm0 en fonction des différents rapports des paramètres 
géométriques des guides nervurés en se limitant au mode TEM au niveau du gap.Combinant 
la méthode de résonance transverse et la méthode de Galerkin, Montgomery [12] en 1971 a 
aboutit à un système d'équations matricielle permettant de déterminer le spectre des 
fréquences de coupure et les champs électromagnétiques des modes TE et TM dans le guide 
nervuré. Se basant sur une approche variationnelle prenant en compte les effets d'arrête des 
nervures, Utsimi [13] en 1985 a évalué approximativement, pour diverses largeurs de 
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nervures, les fréquences de coupures et les champs dans les guides rectangulaires  à simple et 
double nervures. Cette approche variationnelle présente l'avantage de réduire 
considérablement le temps de calcul 
     Depuis,  plusieurs méthodes ont été développées pour analyser des guides nervurés à 
différentes géométries. Tao [14] en 1988 et Couffignal [15] en 1992 dans notre laboratoire, 
ont utilisé, à l'instar d'Utsimi, la méthode de l'opérateur transverse et la méthode de la 
résonance transverse avec des fonctions d'essai différentes pour analyser des guides nervures 
symétriques en modes pair et impair c'est à dire avec un mur magnétique ou électrique placé 
au plan de symétrie.  Dans leur étude, le spectre des fréquences de coupure de la structure est 
obtenu séparément selon que la symétrie est paire ou impaire. En 1996 Amari et al [16] ont 
analysé un guide rectangulaire nervuré non symétrique et déterminé les champs des modes TE 
et TM de la structure. En 1997, Fontgalland [17] a appliqué la méthode des éléments aux 
frontières pour déterminer les longueurs d'onde de coupure dans les guides rectangulaires et 
circulaires nervurés.  Enfin, plus récemment en 1999, T. L. Wu et al [18] ont mis au point une 
méthode d'analyse des guides rectangulaires à nervures profondes ou larges dite "méthode à 
géométrie unique" s'appuyant sur une formulation intégrale de l'équation du spectre des 
fréquences de coupure.  
     On peut retenir de toutes ces études que comparativement aux guides d'ondes 
rectangulaires classiques, les guides nervurés présentent une faible impédance d'onde, ce  qui 
permet de réaliser des bonnes transitions avec les lignes de transmission planaires ; ils ont une 
large bande passante et une fréquence de coupure du mode fondamental assez basse 
permettant la réalisation des composants de taille réduite et moins encombrants, donc plus 
compacts.  
     Malgré une atténuation assez importante et une puissance transportée limitée dûe à l'effet 
multipactor dans la région du gap, les guides nervurés sont utilisés dans de nombreuses 
applications micro-ondes et notamment dans la réalisation des filtres à modes évanescents 
[19].  
     Avant d'aborder la conception de la transition guide vide- ligne microruban, nous allons 
rappeler dans la section suivante les expressions des modes TE et TM des champs 
électromagnétiques à l'intérieur d'un guide rectangulaire à nervures symétriques obtenues par 
Tao et Couffignal [14, 15] et qui nous ont servi de base de travail. 
 
   Contribution à la NFV : Application aux études des discontinuités et des filtres en guides d’ondes métalliques 51
II.3.1 Expressions des modes de propagation dans un guide nervuré 
     La figure II.18  donne la géométrie d'un guide rectangulaire à une nervure symétrique et 
d'un autre à deux nervures symétriques. 
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Figure II.18 : Guide rectangulaire nervuré ( à gauche  avec une nervure     
                        Symétrique,   à droite avec  deux nervures symétriques) 
 
     Dans la suite nous ne nous intéresserons qu'au cas d'un guide rectangulaire à une nervure 
symétrique dont la section droite  est représentée à la figure II.19. 
 y
    b 
    O
mur magnétique ou 
mur électrique 
 x 
      a 
      s 
t
    
w 
        
Figure II.19 : Section transverse d'un guide rectangulaire une  nervure symétrique 
     Le plan x=0 peut être considéré comme un plan de symétrie et par conséquent être assimilé 
à un mur électrique ou un mur magnétique. Dans ces conditions, l'étude de la structure dans le 
plan transverse du guide se réduit au domaine composé de deux régions ci-après: 
 









/a x  t  : II Région
    t  x    : I Région
 
 
     Les expressions des champs électromagnétiques des modes TE et TM dans les deux 
régions dérivent des potentiels scalaires  qui obéissent à l'équation homogène 
d'Helmholtz. En se plaçant dans l'hypothèse où les ondes se propagent sans pertes ; leur 
dépendance en z est donc de la forme : 
eh φφ et  
)zjexp( β− , l'équation d'Helmholtz dans le plan 
transverse s'écrit : 
 
                                                                           ( II.9 ) 0k2T2t =+∇ αα φφ ii
où   . 220
2
T kk β−=
     L’indice i se rapporte à la région ( i=I ou II ) et l’indice α  à la nature du mode ( 
et . Ces potentiels scalaires obéissent aux 
conditions aux limites qui portent notamment sur la nature des murs : 








magnétique mur un  sur0
électrique mur un  sur0













électrique mur un  sur0
magnétique mur un  sur0





             ( II.11 ) 
→
n  étant la normale à la surface au point considéré. 
     Ces potentiels scalaires et par suite les champs électromagnétiques sont entièrement 
déterminés en ajoutant les conditions complémentaires suivantes : 
- le champ électrique tangentiel est nul sur les parois parfaitement conductrices du guide 
dans les régions I et II ; 
-  les composantes tangentielles des champs électromagnétiques au plan x=t sont continues. 
     Les conditions précédentes, combinées avec la méthode de Galerkin,  permettent d'obtenir 
les fonctions de base du champ électrique transverse des modes TE et TM dans les deux 
régions du guide nervuré avec un mur magnétique placé au plan x=0 en termes de 
développement en série de Fourier. 
 















































































               
        
                 
             























































































                 
          
                         
                     









           ( II.13 ) 
 
avec   ,  dbw −= t
2
ah −=  
     Les quantités   ,  sont données en annexe AII.3 Elles représentent les 
coefficients de développement en série de Fourier des modes des champs dans le guide.  
mC , mD , 'mC
'
nD
kA  est la constante de normation des champs du mode k ; elle est calculée de telle manière à 




1dxdye T*Te                                ( II.14 ) 
  
où désigne le champ électrique . 
→
Te
     Des expressions similaires peuvent être obtenues avec un mur électrique au plan x=0. 
     Les fonctions de base du champ transverse et les constantes de propagation de chaque 
mode du champ étant connues, on peut alors envisager d'étudier le couplage entre les modes 
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II.3.2 Double discontinuité guide vide-guide nervuré –guide vide 
     Sur la figure II.20 est représentée la structure à étudier. Il s'agit d'une double discontinuité 
constituée de deux guides d'accès rectangulaires standards WR75 (axb=19.05x9.524 mm) 
séparés par un guide rectangulaire à une nervure symétrique de même section et dont la 






    l 
a 
 
    
        Figure II 20  : Double discontinuité guide rectangulaire –guide 
                                 nervuré-guide rectangulaire 
 
     Cette structure a été analysée par plusieurs auteurs dont Than Phu Vuong [20] par la 
méthode des éléments aux frontières. A l'instar de la formulation variationnelle multi-modale 
classique, ce dernier a calculé les paramètres S de la double discontinuité par la méthode de 
chaînage des matrices S des deux discontinuités simples séparées par un tronçon de guide de 
longueur l. Il a montré, comme dans la formulation variationnelle multi-modale classique que 
les résultats convergent à partir de 5 modes couplés ou accessibles dans le guide nervuré 
(figure II.21 a).  
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     Nous avons analysé cette structure à l'aide de la formulation variationnelle améliorée, 
en prenant en compte tous les modes du guide nervuré pour éviter l'étude de convergence en 
fonction du nombre de modes accessibles. Les produits scalaires entre modes sont donnés à 
l'annexe AII . 
     Comme l'indique la figure II.21 b, l'accord entre ces deux approches est excellent, d'où 
l'intérêt de cette nouvelle approche en terme de gain de temps, 10 secondes pour l'analyse 
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Figure II..21 a : Coefficient de transmission de la double discontinuité 
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II.3.3 Quadruple discontinuité guide vide-guide nervuré 
 
     La quadruple discontinuité étudiée est représentée à la figure II.22. Elle est constituée de la 
mise en cascade des deux double discontinuités guide vide-guide nervuré-guide vide. Le 
guide vide est le standard WR75. Les guides nervurés, de même section que le standard 
WR75 sont séparés par une distance L=8 mm et ont une nervure  de largeur s=1.016 mm, de 
hauteur de gap w=1.905 mm et de  longueur  l=5.08 mm comme précédemment. 
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                                              Figure II.22 : Structure à  quadruple discontinuités 
 Nous avons d'abord calculé les paramètres S de la structure à l'aide de la formulation 
variationnelle multi-modale classique et ensuite par la nouvelle formulation. Comme le 
montre la figure II.23, pour assurer la convergence des résultats avec la formulation 
variationnelle multi-modale classique, 4 modes accessibles au moins sont nécessaires dans les 
guides intermédiaires, alors que ce même résultat est obtenu avec la NFVM en une seule 
analyse, ce qui démontre une fois de plus l’efficacité de cette nouvelle formulation. 
 
 
   



































                                                Figure II.23 : Coefficient de  transmission d'une structure 
                                                                       à quadruple discontinuités 
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II.3.4 Transition progressive guide vide- ligne microruban  
 
     De nos jours, les lignes planaires sont les éléments les plus répandus dans les circuits 
intégrés micro-ondes.  Elles permettent de réaliser des circuits passifs tels que les filtres et les 
antennes et servent d'éléments d'interconnexion dans les circuits actifs. 
    Malgré leur développement sans cesse croissant, en raison des pertes d'insertion assez 
élevées qu'elles présentent, les lignes planaires n'ont pu surplanter les guides d'ondes dans 
certaines applications qui nécessitent de véhiculer des puissances importantes. 
    C'est pourquoi divers types de transitions ont été conçus pour adapter les guides d'ondes 
aux lignes planaires. La facilité d'intégration des lignes coplanaires avec les composants 
micro-ondes actifs a amené les concepteurs à porter un  intérêt particulier  aux transitions 
guides d'ondes-lignes coplanaires (CPW). 
    La conception et la réalisation des transitions guides rectangulaires-lignes coplanaires ont 
fait l'objet de nombreuses études depuis les années 1980 . Parmi ces transitions, on peut citer : 
- la transition guide d'ondes – ligne coplanaire utilisant une nervure progressive en forme de 
cosinus [ 21 ] ; 
- la transition guide d'ondes – ligne coplanaire utilisant une sonde en forme de L [22] ; 
- la transition guide d'ondes – ligne coplanaire utilisant une sonde plaquée de couplage [23]  
; 
- la transition guide d'ondes – ligne coplanaire utilisant une sonde plaquée de couplage dans 
le plan E . 
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Substrat Z0 CPW 
(Ω)  
utilisant une nervure progressive en 
forme de cosinus 
 
>-2 <-11 18 - 26.5 Rt/Duroïd 5880 (εr=2.2, 
h=3.175 mm) 
75 
utilisant une nervure progressive en 
forme de cosinus (autre variante ) 
 
>-1.5 <-10 26.5 - 40 air  
utilisant une sonde en forme de L 
 
>-1 <-10 26.75 - 33.75 (εr=2.2) 50 
utilisant une sonde de couplage 
 
 <-15 9.8 - 12.4 (εr=2.2, , h=0.794 ) 30 
utilisant une sonde de couplage dans le 
plan E 
 
>-0.5 <-17 8.2 - 12.4 Rt/Duroïd 5870 (εr=2.23, 




 Tableau II.1 : Performances des transitions guide d'ondes- CPW 
 
     Dans cette section, nous allons présenter les éléments de conception de la portion en guide 
d'ondes métallique d'une transition large bande entre un guide rectangulaire standard WR28 
(a=7.112 mm; b=3.556 mm) et une ligne coplanaire. La transition, dont le cahier de charges 
prévoit des pertes d'insertion inférieures à 0.1 dB est destinée à équiper une tête d'émission- 
réception  d’un système de télécommunications spatiales dans la bande Ka. 
     La solution adoptée pour sa conception est celle  proposée par Takacks et al. [24, 25] où un 
guide à nervures  et une ligne micro-ruban sont insérés entre le guide et la ligne coplanaire, la 
nervure assurant non seulement un contact direct entre la ligne et le guide d'ondes mais aussi 
le passage progressif de la distribution des champs d'une distribution de type TE10 dans le 
guide rectangulaire  à une distribution de type quasi-TEM au niveau de la ligne micro-ruban.  
La portion en guide d'ondes métallique d'une telle transition est une transition progressive 
entre le guide vide et un guide nervuré de base dont la hauteur du gap et la largeur de la 
nervure sont choisies pour assurer la continuité de l'impédance caractéristique entre la portion 
en guide, d’impédance caractéristique ZG et la ligne micro-ruban, d’impédance caractéristique  
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Figure II.24 : Transition progressive guide rectangulaire-guide nervuré de base 
II.3.4.1  Transition progressive guide rectangulaire-guide nervuré de base en bande Ka 
     La largeur s de la nervure est la même que celle du ruban de la ligne micro-ruban (s=900 
µm). Le guide nervuré de base de longueur ln a une hauteur de gap w égale à l'épaisseur du 
substrat de la ligne micro-ruban (w=0.4 mm ). Le nombre de sections  est choisi de manière à 
réaliser un compromis entre une transition plus courte (pour diminuer les pertes métalliques et 
l'encombrement) et la nécessité d'obtenir un profil le plus progressif possible (pour minimiser 
les pertes d'insertion introduites par les discontinuités successives). Chaque tronçon du guide 
à nervure doit donc être choisi de façon à assurer une bonne adaptation de la transition. Nous 
avons alors opté de représenter chaque tronçon par un transformateur quart d'onde. 
     Ainsi si nous désignons par n le nombre de tronçons du guide nervuré , Znréf , l'impédance 
du mode fondamental ( TE10 ) du guide nervuré de base et, ZG, l'impédance caractéristique du 
guide standard WR28 (axb=7.112x3.556mm), l'impédance caractéristique du tronçon i du 
guide à nervure est alors donnée par : 
 




++−=             ( II.15 ) 
 
 
   Contribution à la NFV : Application aux études des discontinuités et des filtres en guides d’ondes métalliques 61
 
     Chaque tronçon de guide nervuré étant un transformateur quart d'onde, sa longueur li est 
donnée par  :  
 




λ=             ( II.16 ) 
 
où gλ  est la longueur d'onde guidée dans le tronçon i du guide à nervure 
 
     Pour le guide nervuré ayant le standard WR28 comme guide de base et une nervure s=900 
µm, la variation de l'impédance caractéristique en fonction du gap w de la nervure est 
présentée à la figure II.25. 
 
 



















































             Figure II.25 : Variation de l'impédance caractéristique du guide 
                                    nervuré en fonction de la hauteur du gap  de la nervure 
 
      
Tenant compte de ce qui précède, nous avons pris n=6. Sachant que Zg=554.74Ω et 
Znréf=72,34 Ω,  à la fréquence centrale de la bande d'intérêt (27.5-30 GHz), nous avons calculé 
à partir de la relation (II.11), les impédances caractéristiques Zc des différentes sections, puis 
déduit à partir de la relation (II.12) et de la courbe de la figure II.25, les longueurs li et les 
hauteurs des gaps wi des différents tronçons de la transition. 
 
     Le tableau II.2 résume les différentes valeurs des quantités obtenues après optimisation. 
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sections 1 2 3 4 5 6 7(guide 
nervuré de 
base) 
Largeur de la 
nervure (mm)
0.90 0.90 0.90 0.90 0.90 0.90 0.90
Zc(Ω) 414.66  309.96  231.70     173.19  129.46 96.77   72.34
Hauteurs des 
gaps wi(mm)








3.58 3.28 3.17 2.97 2.97 2.87 5.00 
 
Tableau I1.2 : Impédances caractéristiques et longueurs des sections  
        de la transition progressive en bande Ka 
Notons que la fonction d’erreur à minimiser dans le processus d’optimisation est donnée 
par : 







1lf )()(    ( II.17 ) 
où  est l’échantillon de fréquences, le nombre total de fréquences et,  la valeur 
objective du coefficient de transmission dans la bande passante. Ici 
if fN 21gS 
.S 21g 0=  
 
 La figure II.26 montre une coupe longitudinale de la transition obtenue. Les dimensions sont 
données en microns. La longueur totale de la transition est égale à 23.84 mm 
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           Figure II.26 : Coupe longitudinale de la transition guide vide WR28 – guide nevuré de base 
 
A l'aide de la méthode variationnelle multimodale, nous avons déterminé les paramètres S 
de cette transition et comparé nos résultats à ceux de la simulation faite sur HFSS (figure 27) . 
Nous avons pris 17 modes dans chaque tronçon du guide nervuré et un mode accessible au 
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niveau de chaque accès.  L'accord entre les deux simulations est satisfaisant et montre que 
les pertes en réflexion de la transition sont inférieures à 22 dB sur la plage de fréquences 
d'intérêt.  Les pertes d'insertion (figure II.28), quant à elles sont inférieures à 0.025 dB et sont 
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                                                Figure II.27 : Coefficient réflexion de la transition progressive 




















             
                      
                         
                         Figure II.28 : Coefficient de  transmission de la transition  
                                             progressive guide vide-guide nervuré de base      
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Les mesures ont été faites sur une structure symétrique double dont une section 
longitudinale est représentée à figure II.29. Dans ces conditions, nous avons également été 
amenés à calculer les paramètres S de la structure double. Les résultats de la simulation sont 
montrés à la figure II.30 pour l0=26.1mm, et comparés avec les données expérimentales. On 
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           Figure II.29 : Coupe longitudinale de la transition progressive double  
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II.3.4.2  Transition progressive guide rectangulaire-guide nervuré de base  en bande X 
Nous avons conçu une transition progressive en bande X [8-12GHz] pour vérifier si les 
performances attendues en bande Rx pouvaient être reproduites en bande X. Le guide d'accès 
est cette fois constitué du guide standard WR90 (axb=22.86x10.16 mm). Comme dans le cas 
de la transition en bande Ka précédente, la largeur de la nervure est prise égale à la largeur du 
ruban de la ligne. Cette largeur et la profondeur de la dernière nervure sont choisies pour avoir 
une impédance caractéristique de l'ordre de 70 ohms en sortie. Pour une ligne microruban 
réalisée sur un substrat de duroïd 2.2 de 1.524 mm d'épaisseur de diélectrique et 0.16 mm  
d'épaisseur de métallisation, une telle impédance  est obtenue avec une largeur de ligne de 
4.81mm. 
 
Nous avons procédé de la même manière que pour la synthèse de la transition en bande Ka. 
Les dimensions de la transition obtenue sont consignées dans le tableau II.3 ci-après. 
 
sections 1 2 3 4 5 6 7(guide 
nervuré de 
base) 
Largeur de la nervure 
(mm)
4.81 4.81 4.81 4.81 4.81 4.81 4.81
Zc(Ω) 381.10  290.72  221.77     169.18  129.00 98.45   71.50
Hauteurs des gaps 
wi(mm)
8.60 6.75 5.32 4.18 3.14 2.32 1.68 
longueurs 
li(mm)initiales 
9.60 9.00 6.80 8.40 8.10 8.00 7.90 
longueurs 
li(mm)optimisées 
10.10 7.44 3.83 8.00 10.63 8.14 7.90 
 
                     
                            Tableau I1.3 : Impédances caractéristiques et longueurs des   
                                                 sections de la transition  progressive en bande X 
 
 
A l’instar de la transition progressive en bande Ka, nous avons déterminé les paramètres S 
de cette nouvelle transition. Nous avons pris également 17 modes dans chaque tronçon du 
guide nervuré et un mode accessible au niveau de chaque accès. Les figures II.31 et II.32 







































Figure II.31 : Coefficient de  transmission  de la  transition progressive  
                       guide vide- guide nervuré de base en bande X 
 
Les pertes par réflexion de la transition optimisée sont inférieures à 20 dB sur la plage de 
fréquences d'intérêt et les pertes d'insertion inférieures à 0.05 dB. Ces résultats sont 
conformes au cahier de charges.   
 

























 Fréquence en GHz 
 
        Figure II.32: Coefficient réflexion de la transition progressive 
                                  guide vide-guide nervuré de base  en bande X 
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Nous nous sommes également intéressés à la sensibilité de la transition en bande X en 
faisant varier légèrement les longueurs des sections de la transition de mm1.0L =∆ . La figure 
II.33 donne les réponses obtenues avec et sans variation des longueurs des sections de la 
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Fréquence en GHz  
 
      Figure II.33: Sensibilité sur le coefficient réflexion de la transition  
                            progressive  guide vide-guide nervuré de base en bande X 
 
Concernant la double transition, la simulation a été faite avec l0=λg/2 soit 15.8 mm. Les 
coefficients de transmission et de réflexion obtenus sont représentés sur les figures II.34 a et 
b. Comme le montre ces courbes, les pertes d'insertion de la double transition optimisée sont 
inférieures à 0.02 dB dans la bande de fréquences d'intérêt et les pertes par réflexion 

































             

















  Figure II.34 a : Coefficient de  transmission  de la double  transition  
                            progressive guide vide- guide nervuré de base en bande X 
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            Figure II.34 b : Coefficient de  réflexion  de la double  transition  
                                      progressive guide vide-guide nervuré de base en bande X 
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II.3.4.3 Calcul des pertes métalliques sur les parois d’un guide nervuré 
Nous avons jusqu’ici négligé les pertes métalliques sur les parois conductrices des guides 
nervurés. En réalité les conducteurs ne sont pas parfaits et possèdent une conductivité finie 
qui entraîne une atténuation des modes au cours de la propagation.. L’évaluation de ces pertes 
est donc nécessaire pour mieux prévoir le comportement fréquentiel des guides.   
Dans la littérature, les études consacrées aux caractéristiques des guides nervurés telles que 
les pertes sur les parois conductrices et la puissance véhiculée dans la direction de propagation  
par les modes du champ électromagnétique sont assez rares. La seule étude disponible que 
nous ayons trouvée sur ce sujet est celle menée par Yu Rong et K. A. Zaki [26]. Dans cette 
étude, les auteurs ont calculé les pertes conductrices et la puissance transportée dans le cas  
des guides rectangulaires nervurés et antipodaux à double nervures. Dans ce sous-paragraphe, 
nous allons évaluer ces pertes dans le cas d’un guide rectangulaire à une nervure symétrique. 
Nous nous placerons dans le cas des faibles pertes, ce qui nous permettra d’utiliser la méthode 
de perturbation [3]. Les résultats numériques seront comparés d’abord aux résultats 
analytiques lorsque les dimensions de la nervure tendent vers zéro, puis avec les résultats de 
la simulation FEM pour des nervures de dimensions non négligeables devant celles du guide 
vide. 
 
Dans la méthode de perturbation, on suppose que la prise en compte des pertes sur les 
parois conductrices ne modifie pas la distribution des champs à l’intérieur du guide. 
L’atténuation α due aux pertes ohmiques sur les parois conductrices est alors donnée par :   
P
Pd
2=α ,                 (II.18) 
où est la puissance dissipée par unité de longueur du guide sur les surfaces des conducteurs 
et  le flux de puissance transportée.  et 
dP
,P dP P sont calculées à partir des champs non 
perturbés et sont données par les relations : 
∫ →= l ssd dlJRP
2
2                (II.19 a) 




1P             (II.19 b) 
2/1)2/( σωµ=sR est la résistance de surface de chaque conducteur par unité de longueur, la 
densité de courant superficiel sur les parois et l , le contour de  la section droite du guide. 
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La figure II.35 compare l’atténuation dans le WR90 vide et celle du guide nervuré de 
même dimensions avec une nervure de dimensions négligeables. On note un accord parfait 
entre les résultats de notre calcul et la formule analytique. 
 
 1   1.5   2   2.5 3 3.5 4 4.5   5   
0.05   
0.1 
0.15   
0.2 
0.25   
0.3 
0.35   
0.4 
0.45   
  ⎯  :  Guide vide ( calcul analytique ) 
         
 -Ο-  : Guide avec nervure de dimensions 
       négligeables ( notre calcul)  
 
  Dimensions de la nervure en mm : 
- w/b=0.984 






















                      Figure II.35 : Pertes conductrices du guide standard WR90  
 
Nous avons aussi comparé à la figure II.36 nos calculs au résultat donné par un logiciel 
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           Figure II.36 : Comparaison des pertes conductrices  du WR90 nervuré  
                                  pour un gap de la nervure w/b=0.1684   
 
Sur la figure II.37, nous avons représenté la variation des pertes en fonction de la 
fréquences pour différents gaps des nervures. On note comme prévu que plus la nervure est 






































                       
                      Figure II.37 : Pertes conductrices du WR90 nervuré pour 
                                              différentes valeurs de gaps des nervures  
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Les variations des pertes normalisées par rapport à celle du guide vide en fonction de la 
profondeur du gap sont représentées sur la figure II.38 à la fréquence 3fcf =  ; cette 
fréquence correspondant au minimum des pertes métalliques pour un guide vide,  étant la 
fréquence de coupure du guide nervuré. On voit clairement que les pertes décroissent quand la 












                









__   : notre calcul 












    
                        Figure II.38 : Pertes conductrices normalisées  du WR90 
                                                nervuré en fonction du gap des nervures 
 
Connaissant les pertes par unité de longueur de chaque guide nervuré, on peut 
approximativement évaluer les pertes totales sur les parois conductrices de la transition 
progressive en supposant que les modes sous-coupure sont concentrés autour des 
discontinuités. Seuls les modes propagatifs contribuent aux courants de surface et donnent 
lieu aux pertes sur les parois conductrices. Dans ces conditions les pertes d’insertion de la 
transition peuvent s’écrire : 
 
)(pertes) (sans )(S  pertes) (avec )(S 2121 dBdBdB α+=             (II.20 a) 
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La figure II.39 montre les coefficients de transmission avec et sans pertes de la 
transition progressive en bande X. Les pertes métalliques sont faibles. Elles sont inférieures à 
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                               Figure II.39 : Coefficients avec et sans pertes  de la  





Dans ce chapitre, nous avons caractérisé les discontinuités dues au changement de 
géométrie entre guides rectangulaires uni-axiaux à l'aide de la nouvelle formulation 
variationnelle multi-modale (NFVM). Cette version améliorée de la méthode variationnelle 
multi-modale a montré son efficacité tant en  précision qu’en réduction du temps de calcul. En 
effet, dans cette nouvelle formulation, il n’y a plus à étudier la convergence des paramètres en 
fonction du nombre de modes accessibles.  
Cette nouvelle approche a permis de concevoir la portion en guide d'ondes métallique 
d'une transition progressive entre un guide rectangulaire et une ligne microruban. Cette 
transition destinée à équiper la tête de réception d'un système d'émission- réception présente 
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des faibles pertes d’insertion. Aussi bien nos simulations que les mesures effectuées sur un 
prototype satisfont aux contraintes du cahier de charges. 
Nous avons enfin, évalué à l’aide de la méthode de perturbation, les pertes métalliques sur 
les parois conductrices des guides nervurés. L’accord entre nos calculs et les pertes calculées 
par un simulateur basé sur la FEM est excellent et atteste de la qualité de notre méthode.  
Avant d'aborder au chapitre IV les problèmes de discontinuités uni-axiales dans les filtres 
en guides diélectriques  résultant du changement de permittivité dans les guides, nous allons 
dans le chapitre qui suit, rappeler quelques notions essentielles de synthèse des filtres micro-
ondes. 
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         ELEMENTS DE SYNTHESE  
DES FILTRES MICRO-ONDES 
III.1 Généralités sur le filtrage micro-onde  
 
Le filtrage est l'action servant à éliminer une fréquence ou une bande de fréquences, ou 
inversement, à favoriser une fréquence ou une bande de fréquences. Autrement dit, c'est 
l'action de modifier les composantes spectrales d'un signal électrique.  
On distingue quatre familles de filtres, selon qu'ils favorisent ou défavorisent les 
composantes spectrales d'un signal dans une bande de fréquences : 
- les filtres passe-bas qui transmettent des signaux de fréquence inférieure à une certaine 
fréquence fc, appelée fréquence de coupure ; 
- les filtres passe-haut qui transmettent des signaux de fréquence supérieure à la fréquence 
de coupure fc ; 
- les filtres passe-bande qui transmettent des signaux de fréquence comprise entre deux 
fréquences limites f1 et f2 ;  
- les filtres coupe-bande ou réjecteurs de bande qui sont des filtres duaux des filtres passe-
bande. 
Les filtres sont parmi les composants les plus utilisés dans les systèmes de 
télécommunication où ils trouvent leur application principalement dans le multiplexage 
fréquentiel des signaux. Le schéma de principe d'un répéteur de satellite (figure III.1), illustre 
l'importance du rôle de la fonction de filtrage dans la chaîne de réception d'un satellite. 
Si on se limite à la sortie du répéteur par exemple, ainsi que le montre  cette figure, on voit 
que le signal issu de chaque canal est d'abord amplifié par un amplificateur de puissance 
(HPA) puis filtré à l'aide d'un filtre passe-bande qui assure l'isolation entre les différents 
canaux du multiplexeur de sortie dont le rôle est de regrouper les signaux émanant des 
différents canaux. Le signal résultant est ensuite acheminé vers l'antenne via un filtre passe-
bas, servant à éliminer les harmoniques indésirables générés par les non-linéarités. Les filtres 
du multiplexeur de sortie doivent avoir des pertes extrêmement faibles pour éviter 
l'échauffement. L'utilisation des filtres d'ordre moins élevé (4 à 6) est donc requis pour obtenir 
des pertes n'excédant pas 0.2 dB. 
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Plusieurs technologies [1] ont été mises en œuvre pour réaliser des multiplexeurs. Parmi 
celles-ci, on distingue : 
- les multiplexeurs à circulateurs ; 
- les multiplexeurs à coupleurs ; 
- les multiplexeurs à guide commun ou Manifold. 
Les multiplexeurs à circulateurs sont constitués par une succession de filtres passe-bande. 
Chaque filtre étant lié à un circulateur. Le circulateur d'entrée est connecté à une charge 
adaptée et le circulateur de sortie à l'antenne. Ce dernier doit avoir une bande passante 
supérieure à la bande passante totale du multiplexeur.  
 
 
Figure III.1 Schéma synoptique d'un repéteur de satellite 
Malgré la bonne isolation, ces multiplexeurs présentent un inconvénient d’avoir le 
circulateur le plus proche de l'antenne supporter toute la puissance issue de l'ensemble des 
canaux. 
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Les multiplexeurs à circulateurs cumulent les mêmes avantages que les multiplexeurs à 
coupleurs mais ils sont encombrants : deux coupleurs et deux filtres par canal. Cependant, les 
pertes dûes aux coupleurs sont plus faibles que les pertes dans les circulateurs [1, 2] . 
Les multiplexeurs Manifold ( figure III.2)  sont vite apparus comme une réponse aux 
contraintes spatiales exigeant des dispositifs à faibles pertes d'insertion et à encombrement 
plus réduit. En effet, dans les multiplexeurs Manifold, les filtres sont directement couplés à un 
guide d'ondes commun d'alimentation de l'antenne et l'extrémité du Manifold non connectée à 
l'antenne est constituée d'un court- circuit, ce qui réduit considérablement les pertes. 
Débuté peu avant la seconde guerre mondiale [3], le filtrage micro-onde conserve tout son 
intérêt  dans le domaine spatial où il faut concevoir des filtres répondant à des exigences de 
plus en plus contraignantes : réduction des pertes d'isolation,  limitation de poids, tenue en 
puissance, stabilité mécanique et sensibilité en température [4]. 
 








 Figure III.2 Multiplexeur Manifold 
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Avant d'aborder les problèmes de synthèse des filtres micro-ondes passifs en guides 
métalliques, nous allons, dans un premier temps dans le paragraphe qui suit, faire l'état de l'art 
sur les différents types de filtres en guides d'ondes métalliques les plus couramment utilisés. 
III.2 Etat de l'art sur les filtres en guides d'ondes 
métalliques 
 
L'objet de ce présent paragraphe est de donner les principales caractéristiques des filtres en 
guides d'ondes métalliques. Il existe plusieurs structures filtrantes en guides métalliques dont 
les plus utilisées sont : 
III.2.1. Filtres à cavités résonantes à couplage direct 
 
Le schéma de principe d'un filtre à cavités résonantes à couplage direct est montré à la 
figure II.16 et son circuit électrique équivalent à la figure III.3. Ces filtres sont constitués de 
résonateurs de type série, séparés par des iris inductifs ou capacitifs fonctionnant en 
inverseurs d'impédance. Les résonateurs utilisés sont en général des résonateurs demi-onde, 
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Figure III.3 : Schéma équivalents d'un filtre à cavités résonantes à couplage direct   
                                             ( a) à couplage inductif 
                                             ( b) à couplage capacitif 
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 La première étude importante sur ces filtres a été menée par Young [5]. Son modèle basé 
sur l’utilisation d’un prototype en transformateurs quart-d’onde a permis d’atteindre des 
bandes passantes relatives allant jusqu’à 85%. Cependant les résultats de ce modèle à la 
fréquence centrale du filtre différent de ceux du prototype obtenu à partir des éléments réactifs 
des discontinuités du filtre, d’où un ajustement des distances entre éléments réactifs pour 
réaliser la synchronisation. 
 
En 1967 R.Levy [6] propose un modèle de synthèse utilisant les transformateurs quart-
d’onde ou les prototypes passe-bas à éléments distribués. Dans ce modèle, la dépendance 
fréquentielle des inverseurs est calculée pour assurer l’équivalence entre les réactances du 
filtre et du prototype. Les paramètres caractéristiques du filtre tels que le nombre de 
résonateurs, la largeur relative de la bande passante et le taux d’onde stationnaire sont déduits 
d’une seule formule et, les impédances de chaque section déterminées à partir des tables. Les 
valeurs des réactances du filtre sont déterminées de la même manière que dans le modèle de 
Young.  
 
III.2.2. Filtres à modes évanescents 
Plusieurs études ont été consacrées aux filtres à modes évanescents [7,8,9,10,11,12,13,14] 
dont le schéma de principe est donné à la figure III.4  Le principe de base de fonctionnement 
de ces filtres consiste à utiliser des résonateurs couplés dans un guide d'ondes sous-coupure, 
c'est à dire non propagatif pour l'ensemble des modes électromagnétiques se propageant à 
l'intérieur des résonateurs. Les fréquences de coupure de tous ces modes dont l'amplitude 
décroît de manière exponentielle à l'intérieur des guides non propagatifs se situent au delà de 
la bande passante des résonateurs. 
 L'une des premières synthèses des filtres à modes évanescents a été élaborée par G.F. 
Graven [7]. En modélisant les sections non propagatifs par des impédances purement 
réactives et en rajoutant des effets capacitifs dus aux vis de couplage, il a déterminé les 
performances des filtres étudiés à partir des spécifications des prototypes passe-bas. Ce 
modèle est applicable à des filtres de largeurs de bandes relatives n'excédant pas 20%. 
R.V. Synder [8] a généralisé le modèle de Graven en prenant en compte l'effet de la 
dépendance des réactances en fonction de la fréquence. Les sections de guides non propagatifs 
ont à priori des longueurs différentes et sont représentées par des inverseurs d'admittances  ou 
  84                                                           Eléments de synthèse des filtres micro-ondes                                                              
d'impédances. Cette technique de synthèse a été appliquée avec succès aux filtres large bande 
, de largeurs de bande relatives inférieures à 30%. 
 
En vue de réduire l'encombrement et le poids des filtres à modes évanescents, l'utilisation 
des résonateurs en guides nervurés ou en guides diélectriques est vite apparue comme une 
solution prometteuse. En effet, comparativement aux guides d'ondes rectangulaires classiques, 
les guides nervurés offrent de nombreux avantages, notamment :  
- une bande passante plus large ; 
- une fréquence de coupure plus faible conduisant des sections de guides plus petites, 
donc à des composants plus compacts et moins lourds ; 
- une impédance d'onde plus faible permettant de réaliser des transitions mieux adaptées 
avec des lignes planaires telles que les lignes microrubans [15] . 
 
 
sections de guides évanescents 




Figure III. 4 : Filtre à modes évanescents 
 
Les filtres à modes évanescents en guides nervurés ont fait l’objet d’une attention 
particulière non seulement en raison de leur compacité et de leur poids, mais aussi en raison 
de leur relative grande stabilité hors bande comme le montrent les résultats d'études de 
plusieurs configurations de filtres passe-bas et passe-bande réalisées par SAAD [16] 
Récemment, les filtres passe-bande à modes évanescents en guides nervurés ont été conçus 
en céramique (cofired)  à basse température. 
Les filtres à modes évanescents utilisent aussi des résonateurs diélectriques [17] réalisés 
avec des matériaux diélectriques non rayonnants (NRD) afin d'obtenir des coefficients de 
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qualités élévés [13]. Les NRD présentent des faibles pertes et une bonne stabilité en 
température.  
 
III.2.3. Filtres Plan E 
Les filtres plan E dont le schéma de principe est représenté sur la figure III.5, sont utilisés 
depuis les années 1970 du fait de leur faible coût de fabrication, de leurs faibles pertes 
d'insertion et de la facilité de leur production en masse [17, 18]. Ils sont constitués de 
résonateurs couplés par des inserts métalliques ou diélectriques métallisés sur les deux faces, 
introduits parallèlement au plan du champ électrique du mode fondamental TE10 d'un guide 
d'ondes rectangulaire, c'est à dire parallèlement au petit côté du guide. 
Ces filtres,  en général de type passe-bande, sont caractérisés par leur grande précision. En 
opérant un choix judicieux des éléments de couplage ou des dimensions des cavités, on peut 
obtenir une forte atténuation hors bande [19]. 
Les filtres plan E peuvent être aussi à modes évanescents si les éléments de couplage 
(inserts ) inductifs dans la plupart des cas, sont constitués de guides sous coupure pour les 
fréquences considérées. 
On peut améliorer la caractéristique d'atténuation hors bande de ces filtres en utilisant deux 
inserts  parallèles au lieu d'un seul. 
La méthode des circuits équivalents [20] et la méthode des paramètres S généralisés 
combinée aux méthodes d'optimisation [21] ont permis de réaliser une synthèse satisfaisante 
de ces filtres. 




insert  plan E
t 
 
Figure III.5 : Filtre plan E 
III.2.4. Filtres à cavités multimodes 
L'amélioration de la sélectivité entre les différents canaux des multiplexeurs des 
équipements embarqués et la réduction tant de leur taille que de leur poids a conduit à 
exploiter avantageusement les modes dégénérés dans les guides d'ondes.  
Les filtres à cavités multimodes couramment rencontrés sont réalisés à l'aide de cavités de 
sections circulaires. Depuis les travaux de William en 1972  [22], de nombreux articles ont été 
publiés sur ce sujet [23, 24]. La figure III.6 montre le schéma d'un filtre à cavités bimodes. 
Ces filtres elliptiques font apparaître des zéros de transmission dans la bande attenuée. Un 
filtre d'ordre 2n est réalisé avec n cavités. 
Les modes dégénérés TE111 d'une même cavité sont couplés entre eux par des vis ou toute 
autre discontinuité, inclinée à 45° par rapport à la direction de polarisation du champ 
électrique du mode fondamental.  
Les iris permettent d'ajuster les fréquences de résonance des cavités. Les cavités adjacentes 
sont couplées entre elles par des iris minces en croix de forme rectangulaire. Ces iris assurent 
un couplage par champ magnétique. 
Ainsi donc, à partir d'un prototype donné, le problème de synthèse des filtres à cavités 
multimodes se ramène à la détermination des dimensions géométriques des iris et des  
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longueurs de cavités qui assurent les couplages requis, c'est à dire, au calcul des valeurs 
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Figure III.6 : Filtre à cavités bi-modes 
III.3 Eléments de synthèse des filtres micro-ondes 
 
Dans cette section, sont rappelées quelques notions théoriques essentielles de synthèse des 
filtres micro-ondes à l'aide des éléments répartis constitués de ligne de transmission ou de 
guides d'ondes métalliques. La synthèse des filtres fait appel à deux méthodes [25, 26] : 
- la méthode de l'impédance image qui a été développée dans les années 1930. C'est une 
méthode simple qui a été utilisée avec succès en radiocommunications. Son 
inconvénient est de n'être pas applicable à toutes les fonctions de réponse ; 
- la méthode des pertes d'insertion, largement employée de nos jours, présente 
l'avantage de prendre en compte le gabarit du filtre normalisé passe-bas. Elle est à la 
base de plusieurs logiciels de conception assistée des filtres (CAD) .  
 
La méthode classique de synthèse consiste à déterminer, à partir des spécifications du filtre 
à concevoir, dans une première phase le prototype passe-bas constitué d'un réseau en échelle 
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d'inductances séries et capacitances parallèles (figure III.7) ou son réseau dual, puis dans une 
deuxième phase,  à transformer le prototype passe-bas pour obtenir la réponse du filtre 
désirée. Notons en outre que pour la conception des filtres passe-bande très sélectifs, on peut 
utiliser un seul type d'éléments réactifs (inductances ou capacitances) et des inverseurs 
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                        Figure III.7 : Schéma électrique du prototype passe-bas 
                                              a/ filtre de dégré impair  b/ filtre de dégré pair    
 
 




Nous rappellerons  dans cette section quelques notions sur la synthèse des filtres à 
éléments localisés, conçus pour des gammes de fréquences inférieures à 1GHz. Ici, nous nous 
limiterons au cas des filtres passifs pour lesquels la puissance transmise à la sortie du filtre est 
inférieure à la puissance à l'entrée du filtre. De plus seuls seront abordés les filtres 
implémentés à l'aide de la méthode des pertes d'insertion car cette dernière prend en compte le 
gabarit du filtre normalisé passe-bas . 
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III.3.1 1  fonctions  d'approximation de l'atténuation du filtre passe-bas normalisé 
La caractéristique d'un  filtre passe-bas idéal est qu'il possède un affaiblissement nul dans 
la bande passante [-ωc, ωc ] et infini dans la bande attenuée et, un temps de propagation 
identique pour toutes les composantes spectrales. Un tel fitre dont la réponse en fréquence est 








Figure III.8a :Réponse fréquentiel d'un filtre passe-bas idéal 
|S21| 
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Figure III.8b: Gabarit d'un filtre passe-bas réel 
Les spécifications d'un filtre réel sont données en terme de gabarit (figure III .8b) 
d’atténuation. Comme on le voit sur cette figure, contrairement au filtre idéal, un filtre réel 
possède une bande de transition entre les bandes passante et atténuée. Aussi, suivant les 
spécfications, plusieurs approximations mathématiques ont été développées pour approcher au 
mieux le module ou la phase de la fonction de transfert du filtre prototype passe-bas de 
fréquence de coupure unité ( ωc=1 ).  
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Les approximations les plus courantes qui donnent lieu à des réponses électriques assez 
proches du gabarit sont [26, 29, 30] : 
- l'approximation de Butterworth (maximally flat) ; 
- l'approximation de Chebyshev (equal ripple) ; 
- l'approximation  de CAUER ou elliptique ; 
- l'approximation de Bessel ou à phase linéaire. 
Dans la suite nous ne nous intéresserons qu'aux approximations qui concernent l'amplitude 
de la fonction de transfert. Aussi, l'approximation de Bessel ne sera pas abordé dans le cadre 
de ce travail car elle porte sur la phase de la fonction de transfert. 
Dans la théorie moderne du filtrage, ces approximations portent sur le carré de la fonction 
de transfert définie par [29, 30]  : 




21 ω+=ω      (III.1) 
où   est une fonction de la variable ω)(K 2ω 2, appelée fonction caractéristique ou d'atténuation 
du filtre. Les valeurs de la fonction   doivent être faibles en bandes passantes et aussi 
grandes que possible en bandes atténuées. 
)(K 2ω
 
L'un des enjeux de la synthèse consiste donc à trouver une approximation adéquate de la 
fonction  . Pour un filtre prototype passe-bas d'ordre N, les expressions de  pour 
les différentes approximations qu'on peut abondamment trouver dans la littérature sont 
rappelées par les relations suivantes : 
)(K 2ω )(K 2ω
 
- approximation de Butterworth : 
 
 )(K N222 ωε=ω     (III.2) 
ε  est l'affaiblissement à la pulsation de coupure  ( 1=ω ).  
 
La figure III.9 suivante montre la réponse d’un filtre de Butterworth pour trois ordres N 
différents.  
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L'approximation de Butterworth est une approximation polynomiale. Elle nécessite un 
ordre élevé pour minimiser l'écart entre la courbe de gain et les spécifications dans la bande 
passante d'une part et dans la bande atténuée d'autre part . Elle est utilisée dans le cas des 
faibles pertes d'insertion .   
 
 
0  0 .5  1 1 .5 2 2 .5 3  0
 
0 .1  
0 .2  
0 .3  
0 .4  
0 .5  
0 .6  
0 .7  
0 .8  





⏐   
- -  N = 3  - N = 5   . N = 1 5  
 
 
  Figure III.9 : Réponse du filtre de Butterworth pour N=3, 5 et 15 
 
 
- approximation de Chebyshev I : 
 
)()( 222 ωεω NTK =      (III.3) 
 
où  est l'ondulation maximum dans la bande passante (ε 1  ≤ω ).  
 





≤=  1pour     
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ωωω )cosharNcosh(
)cosarNcos()(TN   (III.4) 
 
)(TN ω  possède (N-1) maximum ou minimum et oscille entre –1 et +1 dans l'intervalle 
1  ≤ω . Les polynômes vérifient  la propriété : )(TN ω
 









pair pour N im






Ces polynômes obéissent à la relation de récurrence : 
 
                                   02 21 =+− −− NNN TTT ω     (III.5) 
 
 
Les pôles de la fonction de transfert ( zéros de réflexion ) sont les racines de l'équation  : 
 
0)/(1 2 =+ jpTN  
 
Ils sont donnés par :  




)1k2(sin(pk ηπηπ  (III.6) 
 
On peut facilement montrer que ces pôles sont situés sur une ellipse.  
 
L'approximation Chebyshev I, permet d'obtenir une forte atténuation ( forte pente de 
réjection )  dans la bande de réjection sans augmenter excessivement l'ordre du filtre en 
répartissant de façon uniforme dans cette bande, l'erreur d'approximation entre la courbe de 
gain et les spécifications, ce qui conduit à des ondulations dans la bande passante résultant de 
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            Figure III.10 : Réponse du filtre de Chebyshev pour différentes  
                                    ondulations dans la bande passante 
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La figure III.10  montre la réponse en fréquence d'un filtre prototype passe-bas normalisé 
d'ordre 3 de Tchebyshev I pour deux valeurs de l'ondulation dans la bande passante. 
 
-  approximation elliptique 
 
La fonction mathématique d'approximation est une fonction elliptique qui présente des 
ondulations aussi bien dans la bande passante que dans la bande atténuée. Les zéros de 
transmission ne sont plus à l'infini. Dans cette approximation, on travaille souvent avec le 













HjS +=     (III.7) 
 
où )(ωNH   n'est plus un polynôme mais une fonction  rationnelle de dégré N donnée par : 
 
 ( )[ ]{ }



















ω          (III.8) 
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B     avec  
 






1r2cdω , les zéros de transmission. 
K  est une intégrale elliptique de paramètre m. 
 
La figure III.11 suivante donne l’allure de la réponse d’un filtre elliptique ayant deux zéros de 
réflexion 4299.001 =ω et 9446.002 =ω  dans la bande passante, et deux zéros de transmission 
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Figure III.11 Courbe de réponse d’un filtre elliptique 
 
L'approximation de CAUER ou elliptique est fort intéressante dans la mesure où  l'erreur 
d'approximation est également répartie entre la bande passante et la bande atténuée. On 
obtient une atténuation maximale dans la bande de réjection avec un filtre d'ordre moins élevé 
malgré la présence des ondulations dans la bande passante et dans la bande atténuée.  
L'approximation elliptique diffère de celle de Chebyshev I par la présence des zéros de 
transmission dans la bande atténuée. La synthèse des filtres de CAUER est délicate à mettre 
en œuvre car il faut fixer à l'avance ces zéros de transmission si bien que la synthèse des 
filtres elliptiques ne se fait pas à partir du prototype passe-bas de la figure III.7 mais à partir 
des techniques des filtres de Chebyshev généralisés ou des techniques d'extraction des pôles 
[30]. 
Le schéma électrique équivalent d’un filtre elliptique prototype passe-bas est présenté sur 




















Figure III.12 : Schéma électrique d'un filtre elliptique 
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 - approximation de Chebyshev II ou généralisée 
 
Elle conduit à des filtres elliptiques dont la fonction d'approximation présente une équi-
ondulation dans la bande passante et des zéros de transmission arbitrairement localisés dans la 
bande atténuée. Il est possible de contrôler la réponse du filtre en jouant sur leur position. La 





21 ωω NFjS +=      (III.9) 
où )(ωNF  satisfait aux propriétés : 
 
  ..., , ,pour     )( 











rω  est la rième fréquence de transmission zéro.  
































)(              (III.10) 
 
rp  est la position du r
ième zéro de transmission dans le plan p. 
La figure III.13 donne le schéma équivalent d'un filtre passe-bas de Chebyshev généralisé 












       Figure III.13 :Schéma électrique d'un filtre de Chebyshev généralisé 
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III.3.1 2 Valeurs des éléments localisés du filtre prototype  passe-bas normalisé 
Les éléments constitutifs d'un filtre normalisé passe-bas de la figure III.17 se calculent 
aisément à partir des formules classiques de récurrence suivantes [25, 27, 29] : 
kg
      -   approximation de Butterworth : 
                            ,...,N2,1 kN2
1k22gk =−=    )(sin π     (III.11) 
- approximation de Chebyshev I: 
 
                   



















 pair    pour Nε1ε21ε2
impair pour N 1

















  (III.12) 
 
Il est plus intéressant dans certains cas pratiques de n'utiliser qu'un seul type d'éléments 
réactifs associés aux inverseurs d'impédances ou d'admittances (figure III.14) pour réaliser le 
filtre désiré.  Les coefficients de couplage  entre les éléments inductifs L1, +iiK i, et  entre 
éléments capacitifs C
1, +iiJ







































































    Figure III.14: Filtre  prototype passe-bas en échelle avec des inverseurs d'impédances  
 
III.3.1 3  Fonctions  d'approximation des autres filtres et transpositions de fréquence à  
partir du gabarit passe-bas 
Nous ne nous sommes jusqu'à présent intéressés qu'au prototype passe-bas normalisé. Dans 
cette présente section, nous allons voir comment obtenir la fonction de transfert d'un filtre 
quelconque de spécifications données? 
Pour cela trois étapes sont nécessaires : 
- premièrement, chercher les spécifications du filtre prototype passe-bas normalisé 
connaissant la fonction de la fréquence Ω ( )(f ωΩ = ) des spécifications du filtre passe-bas 
normalisé associée à la fréquence ω  des spécifications du filtre réel ; 
- deuxièmement : chercher l'approximation de ce filtre passe-bas normalisé ; 
- troisièmement enfin, réaliser les transpositions nécessaires en fréquence et en impédance 
pour tenir compte de la relation )(ωf=Ω  et de l'impédance de charge du filtre réel. 
 
III.3.1.3.1 Transposition en impédance 
Les valeurs des éléments du filtre prototype ont été calculées avec une impédance de 










       (III.15) 
 III.3.1.3.2 Transformation passe-bas –passe-bas prototype 
Pour trouver les spécifications d'un filtre passe-bas prototype à partir de celle d'un passe-
bas quelconque de fréquence de coupure cω , on applique la transformation  : 
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cω
ωΩ =       (III.16) 
Cette transformation fait correspondre à la bande passante [0, ωc] du filtre de départ, une 
bande passante [0, 1] du filtre prototype normalisé.   
Le retour au filtre réel s'effectuant en divisant les éléments du filtre prototype normalisé 
par ωc. 
 III.3.1.3.3 Transformation passe-bas  prototype – passe-haut 
La transformation définie par : 
ω
ω c−=Ω       (III.17) 
permet de passer du filtre prototype passe-bas au filtre passe-haut. On voit qu'a la bande 
passante [ωc, ∞  ] du filtre passe-haut correspond une bande passante [-1, 0] du filtre prototype 
passe-bas normalisé . 















   
Comme, on le voit l'inductance L est transformée en une capacité C' et la capacité C en une 












      (III.18) 
 III.3.1.3.4 Transformation passe-bas  prototype – passe-haut 






∆Ω −=      (III.19) 
 





ωω −=∆   est la largeur relative de la bande passante   et  210 ωωω = , la  
fréquence centrale de la bande passante. 1ω  et 2ω , les fréquences inférieure et supérieure de 
la bande passante du filtre. 



































      (III.20) 
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Aux fréquences micro-ondes et millimétriques, les dimensions des circuits ne sont plus 
négligeables devant la longueur d'onde. Il n'est plus possible de réaliser les circuits avec des 
éléments localisés dont les paramètres ne varient pas avec la fréquence. Ainsi donc, dans cette 
gamme de fréquences les circuits sont réalisés avec des éléments distribués dont le 
comportement dépend de la fréquence.  
 
La réalisation des filtres micro-ondes fait appel à plusieurs types de technologies qui 
peuvent se regrouper en trois  types principaux : 
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- la technologie des guides d'ondes métalliques [4, 26] a été la première mise en œuvre. 
Elle permet de véhiculer des puissances importantes avec des faibles pertes d'insertion 
malgré l'encombrement et le coût élevé des guides d'ondes. 
 
- les technologies planaires [4, 26, 31] qui se sont surtout développées au cours de ces 
dernières années, notamment avec l'avènement des circuits intégrés monolithiques 
micro-ondes (MMIC). Ces technologies sont moins onéreuses et plus compactes ; 
 
- la technologie SAW (Surface Acoustic wave) [32], mise en oeuvre dans la décade 
1970-1980, est basée sur l'exploitation de l'effet piézoélectrique.  Dans les filtres 
SAW, les ondes électriques  d'entrée sont transformées en ondes acoustiques par un 
couple d'électrodes interdigitées. Ces ondes acoustiques excitent une cavité demi-onde 
formée entre les électrodes et le résonateur. L'énergie est alors couplée à une autre 
cavité acoustique demi-onde et reconvertie en onde électrique au niveau du couple 
d'électrodes interdigitées de sortie. Notons que dans cette technologie, le quartz est le 
substrat le plus utilisé en raison de sa bonne tenue en température. 
 
Le tableau III.1 résume les propriétés de quelques structures de transmission utilisées pour 
















WR < 300 100-500 des moyennes 
aux grandes  
élevé élevée faible 
Ligne 
coaxiale 
< 50 10- 100  moyennes moyen moyenne faible 
Ligne 
microruban 
≤  200 25- 100 petites faible faible bonne 
Guide 
coplanaire 
<  200 40- 150  petites faible faible bonne 
slot line < 60 60- 200  petites faible faible bonne 
 
 
Tableau III.1 : Propriétés de certaines structures de transmission  
Les filtres micro-ondes sont réalisés avec des résonateurs en éléments distribués reliés 
entre eux par des inverseurs d'impédances ou d'admittances. La figure III.15 montre le schéma 
de principe d'un filtre passe-bande d'un tel type. 
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Connaissant les valeurs des éléments gi du prototype normalisé passe-bas, le processus de 
synthèse consiste à déterminer les valeurs des paramètres de couplage Κi,i+1 entre résonateurs 
et, les longueurs des résonateurs à partir des longueurs électriques φi,i+1 correspondant aux 
longueurs de ligne qui peuvent être ajoutées ou soustraites aux longueurs des résonateurs qui 












































































                Figure III.15 : Filtres avec inverseurs :  a/ d'impédance    b/  d'admittance 
 
Pour des bandes passantes relatives ne dépassant pas 20% dans le cas des résonateurs 
demi-onde et de l'ordre de 40% pour les résonateurs quart d'onde, une bonne précision peut-
être obtenue avec des approximations suivantes [27] : 
 




















+ = ∆     (III.22 a) 
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x ii       (III.22 b) 
 
est la réactance dynamique du résonateur série i, de réactance )(ωiX  à la fréquence 


























                         
                                       Figure III.16 : Réactance du résonateur i 
 
 























J       (III.23 a) 
 










b ii        (III.23 b) 
est la susceptance dynamique du résonateur parallèle i de susceptance )(ωiY  à la  fréquence 




























)(iY ω  
ω0
ω
Figure III.17 : Susceptance du résonateur i 
 
III.3.2.1 Expressions de la réactance et de la susceptance dynamique des résonateurs  
         quart d'onde et demi-onde  
Les résonateurs sont des circuits destinés à stocker alternativement de l'énergie sous forme 
électrique et magnétique. Dans les circuits à constantes localisées, on les réalise à l'aide des 
circuits L-C  série pour les résonateurs série (figure III.18 (a)) et des circuits L-C parallèle 
pour des résonateurs parallèles  (figure III.18 (b)). La réactance dynamique  des résonateurs 
série et la susceptance dynamique b des résonateurs parallèles, obtenues à partir des relations 
(III.22 b) et (III.23 b), sont respectivement [27] : 
sx
p
                                    
0
0s C
1Lx ωω ==       (III.24 a) 
  et      
                                        0
0
1 ωω CLbp ==       (III.24 b) 
En hyperfréquences, les dimensions des circuits devenant importantes par rapport à la 
longueur d'onde, les résonateurs sont réalisés à l'aide des lignes de transmission ou des guides 
d'ondes dont la longueur est un multiple de 2/gλ  dans le cas des résonateurs demi-onde ou 
de 4/gλ  dans celui des résonateurs quart d'onde . 
Une structure de transmission dont la sortie est en circuit ouvert se comporte au voisinage 
d'une fréquence 0ω  comme un résonateur série. En effet, l'impédance vue à l'entrée d'une telle 
structure est donnée par [28] : 
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                                       (III.25)       )( jXlZ =
avec )(cot  lanZX c β−=  
où  est  son impédance caractéristique, cZ β , la constante de propagation et l , la longueur de 
la structure de transmission. 
 
En développant l'expression de X au voisinage de  0ββ = c'est à dire de 0ω  , il vient : 




ω −=  
cette expression est analogue à celle de la réactance d'un circuit L-C série , à savoir   sX
                                    )1( ωω CLX s −=  
à condition de poser : 0/ωxL =   et   0/1 ωxC =               
            
La réactance dynamique de la structure est alors : 
 

















soit                           ⎩⎨
⎧==
onde-demi résonateurun pour   2
onded'quart  résonateurun pour  1 
  avec  
4
ξπξcZx  (III.26) 
  
De même, une structure de transmission dont l'extrémité de sortie est court-circuitée se 
comporte au voisinage d'une fréquence 0ω  comme  un résonateur parallèle.  L'admittance vue 
à son entrée a pour expression [28] : 
   
                                             (III.27)     jB)l(Y =
 
avec  
)(cot    lanYB c β−=  
Comme dans le cas du résonateur série, cette susceptance peut se mettre au voisinage de la 
résonance sous la forme : 
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ω −= bB  
La susceptance dynamique b de la structure est alors : 
 
















soit                   
4
πζcYb =        (III.28) 
 
ζ  gardant la même définition que précedemment. 
 
En assimilant et   autour de la fréquence de résonance xxs  à , bbs  à 0ω , une équivalence  
peut être établie entre éléments distribués et éléments localisés : 
 







πξωω ==   pour les résonateurs série   (III.29 a) 





πξωω cYLC ==  pour les résonateurs parallèle  (III.29 b) 
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     L 
l
Yc , β 
       a/ 
C L 
l
Yc , β 
           b/ 
 
Figure III.18 : Equivalence entre éléments distribués et éléments localisés  
                                               a/  ligne en court-circuit – résonateur LC parallèle      
                                     b / ligne en circuit ouvert – résonateur LC série 
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III.3.2.2 Inverseurs d'impédance ou d'admittance 
 







         K 
 
 
        J 
    
Yin
       b/        a/ 
YL
    
Zin
 
Figure III.19 : Symbole des inverseurs a/ : impédance     b/ : admittance 
 
K et J représentent respectivement l'impédance caractéristique de l'inverseur d'impédance et 
l'admittance caractéristique de l'inverseur d'admittance et, ZL et  YL, leur impédance et leur 
admittance de charge  
 
III.3.2.2.1  Inverseur d'impédance 
 
 
Soit Zin , l'impédance d'entrée de l'inverseur K, on a : 
 
Lin ZZK =  
 
Cette relation montre que  la matrice de transfert de l' inverseur d'impédance  peut se 











T      (III.30) 
III.3.2.2.2 Inverseur d’admittance 
 
Soit Yin, l’admittance d’entrée de l’inverseur J, on a : 
 
LinYYJ =  
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Comme dans le cas de l'inverseur d'impédance, on définit la matrice de transfert de 











T      (III.31) 
 
3.2.1.3 Réalisation pratique des inverseurs 
Une ligne de transmission quart d'onde sans pertes se comporte comme un inverseur 
d'impédance ou d'admittance. En effet , la matrice de chaîne d'un tronçon de ligne sans pertes 









   (III.32) 
 
Pour une ligne quart d'onde : 
2











T      (III.33) 
 
On voit immédiatement en comparant cette dernière relation aux relations III.30 et III.31 
que  ou  cZK = cZJ /1=
Rappelons qu'en raison de la variation de  θ  en fonction de la fréquence, les lignes quart 
d'onde sont des inverseurs à bande étroite. 
 
D'autres types d'inverseurs peuvent être réalisés [27, 28] : 
 
- en éléments localisés (figure III.20). Les capacités et les inductances négatives sont appelées 
à être absorbées par les éléments adjacents série ou parallèle. 




   -C -C
C






  J=1/ωL J=ωC 
 
                 Figure III.20 : Inverseurs en éléments localisés  
- en réseaux d'éléments hybrides associant les éléments localisés et les éléments distribués. 
Comparés aux inverseurs quart d'onde, les inverseurs en réseaux hydrides sont des circuits 
large bande. Sur les figures III.21 et III.22 sont représentés leur schéma de principe et les 
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                            Figure III.22 : Inverseurs d'admittance large bande 
 
- en quadripôles symétriques sans pertes en T et en pi .  
 
Les discontinuités dans les structures micro-ondes passives sont souvent modélisées par 
des quadripôles symétriques sans pertes en T ou en pi représentés à la figure III.23. Ces 
quadripôles servent en général d'éléments de couplage entre résonateurs [27] dont la bonne 
évaluation constitue la clé essentielle de la synthèse. 
 
Les inverseurs en réseaux d'éléments hybrides et en quadripôles symétriques sans pertes en 
T et en pi se prêtent bien à la synthèse des filtres en guide comme nous allons l'illustrer à 
travers l'exemple suivant. 
 
Soit à concevoir un filtre passe-bande de Chebyshev en bande X, à cavités résonantes à 
couplage direct en guide métallique séparées par des iris minces plan H et obéissant aux 
spécifications suivantes : 
 
- bande passante relative : ∆=0.15 ; 
- fréquence centrale :  ; 2210 )/f(ff cc +=
- atténuation dans la bande passante  dB.Lar  10=
- atténuation hors bande : à la fréquence dBLas  26= ∆).(f.f s 50121 0 +=  . 
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où  et   sont les fréquences de coupure du mode fondamental et du premier mode 
d'ordre supérieur du guide WR90. 
1cf 2cf
 
D’après les abaques, ces spécifications sont atteintes pour un filtre d'ordre 3. 
 
La figure III.25 montre la simulation de la réponse du filtre prototype passe-bande en 
éléments localisés constitué d'un résonateur  L-C série intercalé entre deux résonateurs L-C 
parallèle (figure III.24 a) et celle du filtre à couplage direct à cavités résonantes en guide 
métallique constitué d'iris capacitifs minces dans la bande monomode (8.2-12.4 GHz) (figure 
III.24 b). Chaque diaphragme capacitif est représenté par son admittance équivalente  
, connectée en parallèle entre deux sections du guide. pjby =
 








































































Figure III.23:Quadripôles symétriques sans pertes (a): en T (b) : en pi 
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La réponse du filtre est obtenue en cascadant les matrices de chaîne de ses éléments 
constituants[33]. On note un bon accord entre les deux simulations en terme d'adaptation dans 
la bande passante. Cependant on constate un rétrécissement de la bande passante du filtre à 
cavités, résultant de l'utilisation des inverseurs à bande étroite. Pour améliorer la réponse du 
filtre avec des éléments distribués, Graven [7] a  proposé une procédure de synthèse avec les 
éléments unitaires dont les coefficients de couplage sont dépendants de la fréquence.  Cette 
méthode de synthèse est exposée dans sa version améliorée dans la section suivante. 
 
 θ2 θ3 















        
   ( a ) 
 
        Figure III.24 : Filtre passe-bande d'ordre 3  
(a) à éléments localisés 



































  --- : prototype passe-bande à éléments 
localisés L-C 










        f/f0
                                                             
                                          Figure III.25 : Courbes de réponse du filtre . 
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Dans l'exemple précédent, nous avons utilisé des inverseurs idéaux caractérisés par 
l'invariabilité de leur impédance caractéristique dans la bande passante du filtre ; or en réalité 
ces impédances dépendent de la fréquence. Pour tenir compte de cette variation et améliorer 
les performances des inverseurs, la synthèse des filtres  passe-bande de Chebyshev en guides 
métalliques est souvent effectuée à partir d'une mise en chaîne d'éléments unitaires (unit 
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                           Figure III.26 : Cascade d'éléments unitaires 
 
La relation de passage passe-bas prototype – passe-bande, établie par Levy [34 ],  découle 














λ 0  est la dépendance fréquentielle des inverseurs K. 
Le processus de synthèse d'un filtre de Chebyshev avec cette approche consiste à 
déterminer  [30] : 
 
1- le paramètre α   et la longueur d'onde centrale de la bande 0gλ  de telle manière que 1±=Ω  
pour les longueurs d'onde 21 et  gg λλ  délimitant la bande passante , c'est à dire : 
 
 



















λα      (III.35 b) 
 
2- le nombre N de résonateurs  permettant d'atteindre la spécification désirée en résolvant 
l'équation : 
 [ ])(log s2N210R T110L Ωε+=        (III.36) 
 
où correspond à fréquence conduisant à l'atténuation  dans la bande attenueé ; sΩ sf RL
 
3- les impédances des éléments distribués et les valeurs des inverseurs d'impédance à partir 

















































(III.37 a)  
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      (III.37 d)  
 
les valeurs normalisées des   sachant que le filtre est réalisé dans un guide uniforme. 1+r, rK
 





1rr , '  ,, ==
+
++           (III.38)  
 
4- les éléments du quadripôle en T ou en pi de la figure III.23 qui assurent les couplages 
calculés au 3 ; 
5-  les longueurs des résonateurs  (sections de guide) demi-onde ou quart d'onde, à partir de 
la relation suivante : 
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   (III.39)  
 
où correspond à la longueur électrique physique du résonateur i ;  iθ π=θ i  pour les 
résonateurs demi-onde et  pour les résonateurs quart d'onde. 2/i π=θ
 
Les dimensions des éléments constituant le filtre étant connues, sa réponse en fréquence 
peut-être simulée en cascadant les matrices de chaîne (ABCD) des inverseurs et des sections 
de guide comme dans l’exemple précédent.  
 
En reprenant l'exemple du paragraphe III.3.2 précédent à partir des éléments unitaires, on 
constate que les spécifications du filtre sont atteintes pour N=5 au lieu de 3. En outre, la 
réponse du filtre représentée à la figure III.27 s'inscrit bien dans le gabarit, d'où l'intérêt 
d'utiliser cette méthode de synthèse. 
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                                      Figure III.27 : Réponse du filtre .à cavités résonantes à 
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III.4 Conclusion 
Dans ce chapitre nous avons dans un premier temps effectué un état de l’art des filtres en 
guides d’ondes métalliques. Dans un deuxième temps nous avons rappelé quelques notions de 
synthèse des filtres à éléments localisés et éléments distribués en mettant en relief les 
fonctions d’approximation de l’atténuation du filtre et l’utilisation des inverseurs dans le 
processus de synthèse des filtres hyperfréquences. Dans la synthèse des filtres passe-bande en 
général et en guide d’ondes métalliques en particulier, les coefficients de couplage des 
inverseurs calculés à la fréquence centrale à partir des valeurs des éléments localisés gi  
peuvent conduire à un filtre considérablement différent du filtre spécifié. Pour prendre en 
compte la variation des impédances caractéristiques des inverseurs en fonction de la 
fréquence, la synthèse des filtres passe-bande, basée sur l’utilsation des éléments unitaires 
apparaît comme une bonne solution.  
 
Ce processus de synthèse sera mis à profit dans le chapitre suivant dédié aux filtres en 
guides métalliques chargés de matériaux diélectriques. Les discontinuités à l'intérieur des 
filtres étudiés seront caractérisées par la nouvelle formulation variationnelle multimodale 
exposé au chapitre I. 
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FILTRES EN GUIDES D’ONDES METALLIQUES 
CHARGES DE DIELECTRIQUES 
IV.1 Introduction 
 
La propagation des ondes électromagnétiques dans les guides chargés de diélectriques 
inhomogènes dans le plan E est à la base de la conception des composants micro-ondes 
passifs tels que les cavités, les filtres, les déphaseurs, les transformateurs, etc. Ces composants 
présentent beaucoup d'avantages par rapport aux composants classiques : compacité, faible 
poids, large bande passante.  
La détermination des circuits électriques équivalents des discontinuités rencontrées dans 
ces composants est une étape importante de leur conception.  
L'analyse des guides métalliques chargés de diélectriques à partir des circuits équivalents 
remonte aux travaux de Schwinger en 1968 [1] sur un guide standard WR90 chargé de 
barreaux diélectriques cylindriques uniformes de petits rayons, moins d’un dixième du grand 
côté du guide. 
Nielson [2] en 1969 a calculé le coefficient de réflexion du mode fondamental sur une 
discontinuité formée d’un plasma homogène cylindrique parallèlement disposé par rapport au 
plan E du guide rectangulaire en développant le champ électrique en ondes circulaires dans la 
région contenant le barreau et sur les modes du guide en dehors de cette région. Son calcul, 
applicable au cas des plasmas centrés de tout rayon, montre un phénomène de résonance au 
voisinage d’une valeur de la permittivité relative du plasma égale à 112.5.  
Araneta et col. [3] ont amélioré le modèle variationnel de Schwinger en l’étendant aux 
obstacles cylindriques de diamètres quelconques et en tenant compte des modes d’ordre 
supérieur, améliorant ainsi les résultats au voisinage de la résonance. Leviatan et Sheaffer ont 
utilisé une approche qui consiste à modéliser chaque barreau arbitrairement localisé, par des 
courants rectilignes. Ces courants, déterminés à partir des conditions aux limites sur la surface 
des  barreaux,  permettent de remonter aux paramètres du circuit équivalent. 
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Les problèmes de diffraction d’une onde électromagnétique dans les guides chargés de 
diélectriques ne se sont pas seulement  limités au cas des obstacles cylindriques homogènes. 
Plusieurs études ont été menées sur des obstacles diélectriques homogènes ou inhomogènes 
de formes arbitraires. 
G. Hsu et H. A. Auda en 1986 [4] ont établi le circuit électrique équivalent des obstacles 
diélectriques de forme quelconque placés dans le plan E d’un guide rectangulaire en résolvant 
l’équation intégrale du champ associé au courant de polarisation à l’aide de la méthode des 
moments.  
Ise et Koshiba en 1988 [5] ont calculé les paramètres des circuits équivalents des 
discontinuités plan H dans un guide rectangulaire chargé de diélectrique ou de ferrite de forme 
quelconconque à partir d’une analyse générale des discontinuités plan H en combinant les 
méthodes des éléments finis et celle des éléments aux frontières 
Kiyoshi, Kazuhiro et Koshiba en 1990 [6] ont analysé le problème de diffraction du mode 
fondamental sur des obstacles diélectriques dans un guide rectangulaire à l’aide d’une 
méthode combinant une solution analytique et  la méthode des éléments finis en trois 
dimensions. 
J.Abdulnour et L . Marchildon [7] ont développé un formalisme basé sur l’analyse modale 
pour déterminer les paramètres S d’un guide d’ondes rectangulaire chargé d’un échantillon 
diélectrique uniforme, disposé perpendiculairement à la direction de propagation du guide. Ce 
formalisme s’applique aussi bien aux échantillons de forme rectangulaire que de forme 
cylindrique. 
Plus récemment, J.A. Monsoriu et B Gimeno [8] ont présenté une analyse des 
discontinuités entre cavités et guides chargés de diélectriques inhomogènes non rayonnants 
(NRD) en appliquant la méthode de la base bi-orthogonale dans laquelle le champ électrique 
est développé en modes électriques et en modes magnétiques. 
Dans les diverses analyses modales précédentes, la forme de l’obstacle conditionne le 
choix de la base des modes sur laquelle sont développés les modes du champ au voisinage de 
l’obstacle. Dans le but d'établir le schéma équivalent d'un obstacle diélectrique placé dans un 
guide d'ondes rectangulaire indépendamment de sa forme et occupant toute sa hauteur, nous 
proposons une approche nouvelle qui consiste à modéliser le diélectrique par une succession 
de sections rectangulaires formant un ensemble de discontinuités uni-axiales. Les paramètres 
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S du guide chargé sont obtenus en analysant ces discontinuités de manière globale avec la 
méthode variationnelle multimodale améliorée [9], exposée au chapitre I. 
 L’application de cette dernière méthode suppose la connaissance des modes de 
propagation du champ électromagnétique dans chaque section du guide. Aussi le premier 
paragraphe de cette partie est-il consacré à la définition des modes de propagation du champ 
électromagnétique dans un guide chargé de diélectrique. Dans le deuxième paragraphe, nous 
établirons le schéma équivalent de la diffraction d’une onde électromagnétique dans un guide 
rectangulaire résultant d’une introduction dans le guide d’un obstacle diélectrique sans pertes 
occupant toute la hauteur du guide et, dans le troisième paragraphe enfin, nous réaliserons la 
synthèse des filtres en guides métalliques chargés de diélectriques dans les bandes X et Ku 
IV.2.  Modes de propagation dans un guide d’ondes 
rectangulaire chargé de diélectriques homogènes 
 
Soit à caractériser un guide rectangulaire partiellement chargé de couches diélectriques 
plan E ainsi que le montre la figure IV.1. Ce problème de propagation dans un guide 
rectangulaire chargé de couches diélectriques placées dans le plan du champ électrique du 
mode fondamental a été abordé par de nombreux auteurs. Les premières études se limitaient 
aux modes TEm0 [10, 11, 16].   En 1968, Gardiol [12] a étendu cette étude à l’ensemble des 
modes d’ordre supérieur pour la simple raison que le mode TE20 n’était pas forcément le 1er 
mode d’ordre supérieur à se propager. L’objet de ce paragraphe est donc précisément de 
rappeler les caractéristiques des modes de propagation dans un tel guide et notamment leurs 
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              Figure IV.1 : Guide rectangulaire chargé de couches  
                                     diélectriques dans le plan E  
 
On se place dans le cas des couches diélectriques homogènes sans pertes. Soit i la couche 
comprise entre les abscisses  et  d’épaisseurix 1−ix 1−−= iii xxw , caractérisée par sa 
perméabilité relative irµ  et sa permittivité relative riε , constantes.  
En empruntant le formalisme de l’opérateur transverse il est possible de définir une matrice 
de transfert  reliant les champs aux interfaces de chaque couche et,  par le chaînage des 
matrices de transfert des couches, obtenir la matrice de transfert globale de l'empilement des 
couches. L’application de la condition de résonance sur cette matrice de transfert globale 
permet d’obtenir la constante de propagation de l’onde dans la structure et donc, les champs 
électromagnétiques dans chaque couche. 
 En effet, après l’élimination des composantes longitudinales du champ électromagnétique, 
l’équation fondamentale de propagation des champs transverses s’écrit [13] : 
ΦΦ 3jL ∧∧ ∂=        (IV.1) 
∧
L  est l’opérateur transverse défini par [13]: 
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1kG ∂∂−= +∧ εµ  
000k εµω=  est la constante de propagation dans le vide. 
Les composantes longitudinales des champs électromagnétiques sont liées aux 



















Dans le cas d’un milieu homogène et isotrope où 0=∂
∂
y
, la relation (IV.2) devient : 
 











































Pour les modes (LSE)m0 , 0=xE . Par conséquent   et , et le système 

























































   (IV.4)  
 Cherchons une solution en x de l’équation précédente (IV.4) de la forme . L’équation 




∂=∧ ΦΦ       (IV.5) 
avec  


























EΦ 2rr202 k γεµΓ +−=
 
Γ est la constante de propagation suivant oz. 
Pour les modes (LSM)m0 , 0' =xH . Par conséquent   et , et le 


























































    (IV.6)  
Comme pour les modes (LSE)m0, l’équation (IV.1)   devient dans ce cas  : 
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z
jL eee ∂
Φ∂=Φ∧       (IV.7) 
avec  



























HΦ 2rr202 k γεµΓ +−=
Les opérateurs et étant indépendant de z, la solution des équations différentielles 
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ΓΓ     (IV.9) 
 
Revenons maintenant à la caractérisation du guide partiellement chargé de diélectriques de 
la figure IV.1 où les interfaces diélectriques sont perpendiculaires à l’axe ox, Il a été montré 
que [14] les modes TE et TM ne peuvent satisfaire seuls les conditions aux limites dans ce 
type de structures. L’onde se propageant à l’intérieur d’une telle structure est une onde 
hybride qui peut être décomposée en modes LSE (longitudinal section electric modes) et LSM 
(longitudinal section magnetic modes). L’approche du problème de propagation dans un tel 
guide à l’aide du formalisme de l’opérateur transverse consiste à déterminer la matrice de 
transfert globale de l’ensemble des couches diélectriques successives en supposant que la 
propagation a lieu suivant l’axe des x.   
On se place dans l’hypothèse où le champ électromagnétique est invariant suivant l’axe oz  
c’est à dire que les champs transverses admettent une variation en z de la forme : .  ze Γ−
La propagation s’effectuant suivant l’axe x, les champs transversaux aux interfaces 
diélectriques xi  et xi-1  sont reliés par la relation (IV.5) dans laquelle x et z ont été permutés. 
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xi kkk −+−= Γεµ
xik et  étant les constantes de propagation suivant ox et oy.  représente le champ 
















Ainsi la relation (IV.10) devient :  
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La matrice de transfert globale )(ΓGT s’obtient en appliquant successivement la relation 
(IV.10) entre les différentes interfaces. Et par suite entre les parois  x=0 et x=a  du guide , on 









=    (IV.12) 
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Les conditions aux limites portant sur le champ électrique en x=0 et en x=a c’est à dire sur 
 pour les modes LSE ou sur  pour les modes LSM  conduisent à  
annuler un élément de la matrice
)0(et  )( yy EaE )0(et  )( zz EaE
)(ΓGT . C’est précisément cette condition de résonance qui 
permet de déterminer les constantes de propagation Γ . Etant donné qu’un  choix arbitraire 
peut être fait sur , on prend souvent à l'interface x=0, les conditions aux 
limites suivantes : 
)0(ou  )0( '' zy HH
 












eh NN et    sont les constantes de normation des champs. 
 
IV.2.1 Expressions des champs  
 
 
La distribution des champs électromagnétiques des modes LSE dans le guide chargé est 
obtenue à partir du potentiel vecteur électrique de Hertz : , xhh ezyxF
→→ =Π ),,(
hjE
→→ Π×∇−= ωµ      (IV.14 a) 
 
→→ ×∇×∇= EH       (IV.14 b) 
 
alors que les champs électromagnétiques des modes LSM sont déterminés à partir du potentiel 
vecteur magnétique de Hertz :  xee ezyxF
→→ =Π ),,(
ejH
→→ Π×∇= ωε       (IV.15 a) 
 
→→ ×∇×∇= HE       (IV.15 b) 
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Les potentiels scalaires  et obéissent à l’équation homogène 
d’Helmoltz : 






Fk      (IV.16) 
En admettant que les parois du guide sont complètement conductrices (murs électriques) et en 
recherchant les solutions de l’équation précédente par la méthode de séparation des variables 
c’est à dire : , on a : zeheheh eyYxXF
Γ−= )()( ,,,
 
- modes LSE : 
 





 est nulle  sur les parois 
y=0 et y=b, d’où : 
)ykcos()y(Y ynh =  avec b
nk yn
π=  
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nkk )(  πΓεµ −+−=  et pourra être déterminée de proche en proche par la 
















































   (IV.18) 
 
La constante de normation des modes est donnée par la relation  d’orthogonalité : hN
 
dSHEN *tnmtmnh ×=∫∫δ        (IV.19) 
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- modes LSM : 
 
Pour les modes LSM, la fonction  génératrice  est nulle  sur les parois y=0 et y=b, 
d’où : 
),,( zyxFe
).sin()( ykyY yne =  avec b
nk yn
π=  


























































      (IV.20) 
 
La détermination de  se fait en appliquant la relation (IV.15) de proche en proche. 

















































   (IV.21) 
 
Comme pour les modes LSE, la constante de normation des modes du guide est donnée 
par la relation  d’orthogonalité : 
eN
 
dSHEN tnmtmne *×=∫∫δ        (IV.19) 
La paroi x=0 étant parfaitement conductrice ( mur électrique ), les relations (IV.13 b) 
impliquent que :  
1
x
)0(X ,0)0(X hh =∂
∂=   et  0
x
)0(X  ,1)0(X ee =∂
∂= .  (IV.20) 
Si la paroi x=0 est un mur magnétique , les relations (IV.13 b) donnent : 




)0(X ,1)0(X hh =∂
∂=   et  1
x
)0(X  ,0)0(X ee =∂
∂= .  (IV.21) 
 
IV.2.2 Caractérisation d’un guide partiellement chargé d’une couche diélectrique 
homogène. 
 
Pour nous assurer de la validité de l’approche de l’opérateur transverse exposée plus haut , 
nous avons utilisé un code mis au point au laboratoire, et nous l’avons appliqué à la 
caractérisation d’un guide rectangulaire chargé dans le plan E du guide d’une seule  couche 
diélectrique homogène, d’épaisseur t comme illustré sur la figure IV.2. L’équation de 
dispersion est résolue par la méthode bien connue du gradient . Le tableau IV.1 compare les 
constantes de propagation des premiers modes obtenues  avec celles données par d’autres 
méthodes telles que la méthode variationnelle et la méthode de raccordement modal qui ont 
montré leur efficacité  pour le calcul du mode fondamental et surtout la méthode 
variationnelle itérative modifiée développée par C. Yu et T. Chu [ 15 ] pour calculer les 
modes d’ordre supérieur de cette structure. 
Les calculs ont été effectués pour deux configurations du diélectrique avec les données 
suivantes : 5.0// == atab , constante de propagation dans le vide 
a
k π40 =   et 2=rε . 
-     diélectrique centré : 2/)( ; 2/)( 21 taxtax +=−=  ; 
- diélectrique excentré. : a x;  21 == tx . Ce cas est particulièrement intéressant dans la 
mesure où l'équation de dispersion possède des solutions analytiques [14]. 
















     y 
  x0              x1         x2                 a 
 
 

















Figure IV.2 Guide rectangulaire chargé d’une couche diélectrique plan E 
 
 Diélectrique centré Diélectrique excentré 












LSE10 17.127 17.138     0.0006 16.932 16.944    0.0007 
LSE20 15.147 15.160     0.0009 14.286 14.300     0.0010 
LSE30 11.821 11.835     0.0012 11.193 11.204     0.0010 
LSE40 7.602 7.620     0.0024 8.312 8.33     0.0022 
LSE11 15.933 15.945     0.0008 15.723 15.737     0.0009 
LSE21 13.783 13.796     0.0009 12.832 12.845     0.0010 
LSE31 10.013 10.029     0.0016 9.264 9.277     0.0014 
LSE41 4.280 4.312     0.0074 5.441 5.470     0.0053 
LSE12 11.637 11.654     0.0015 11.349 11.367     0.0016 
LSE22 8.457 8.480     0.0027 6.797 6.825     0.0041 
LSM11 15.739 15.751     0.0008 16.368 16.380     0.0007 
LSM21 13.203 13.217     0.0011 14.254 14.268     0.0010 
LSM31 9.450 9.463     0.0014 9.644 9.657     0.0013 
LSM41 4.989 4.000    -0.2472 5.441 5.468     0.0049 
LSM12 11.369 11.387     0.0016 12.226 12.243     0.0014 
LSM22 7.476 7.500     0.0032 9.205 9.227     0.0024 
 
Tableau IV.1 : Comparaison entre les constantes de propagation de notre calcul et les données de la littérature 
 
Comme le montre le tableau IV.1, les résultats de nos calculs sont en parfait accord avec 
ceux donnés par les références. 
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Nous avons aussi représenté les variations des composantes du champ électrique  à 
l'intérieur du guide chargé pour une couche diélectrique centrée de permittivité relative 
.2=rε  
La figure IV.3 montre la variation de la composante  du mode fondamental LSEyE 10 dans le 
plan (x, y).  Les conditions aux limites sont bien vérifiées et on voit bien que le champ est 
maximal au centre du guide, là où la permittivité est la plus élevée.  A l'extérieur du 
diélectrique le champ varie linéairement en fonction de x pour cette valeur particulière de 0k  
 
 




























                Figure IV.3 : Variation du champ Ey  mode LSE10  dans le guide chargé 
 
 
La figure IV.4 montre la variation de  du premier mode d'ordre supérieur LSEyE 20. Le 
champ est minimum au centre de la section du guide et présente une double symétrie par 
rapport à  et  à  2/ax = 2/by =
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            Figure IV.4 : Variation du champ Ey  mode LSE20  dans le guide chargé 
 
La figure IV.5 donne la variation de  du mode LSMxE 11.  Cette composante du champ 
présente une discontinuité au niveau des interfaces air-diélectrique 






























        Figure IV.5 : Variation du champ Ex  mode LSM11  dans le guide chargé 
  134                                                   Filtres en guides d'ondes métalliques chargés de diélectriques                                            
 
IV.3. Diffraction d'une onde par un obstacle diélectrique 
homogène inséré dans le plan E d'un guide d'ondes 
rectangulaire. 
 
Le paragraphe précédent, nous a permis de rappeler les expressions des modes des champs 
électromagnétiques se propageant à l’intérieur d’un guide rectangulaire chargé de couches 
diélectriques dont les interfaces sont perpendiculairement disposées par rapport à son grand 
côté. Il a été vérifié, à travers des cas simples, que les caractéristiques de propagation étaient 
bien calculées avec le formalisme de la méthode de l’opérateur transverse. 
Dans ce paragraphe, il est question d’établir le circuit électrique équivalent d’un guide 
rectangulaire chargé de diélectrique plan E. En effet, le calcul du schéma équivalent constitue 
un des éléments clés de la synthèse des filtres en guides métalliques. 
 
Soit une structure constituée d'un guide d'ondes  rectangulaire métallique dans lequel est 
inséré, parallèlement à son petit côté , un obstacle diélectrique, supposé sans pertes. Le 
diélectrique s'étend sur toute la hauteur du guide comme indiqué à la figure IV.6a.  
 
Pour caractériser cette structure, nous décomposons l'obstacle diélectrique en sections 
rectangulaires successives (figure IV.6b). Le problème se ramène donc à celui de la 
caractérisation d'une mise en cascade de plusieurs discontinuités uni-axiales, séparées entre 










(a) (b)  
 
 
                 Figure IV.6 : (a) guide chargé de diélectrique    (b) vue du dessus de la  
                                            modélisation de l’obstacle diélectrique. 
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L’analyse des problèmes de discontinuités uni-axiales à l’aide de la NFVM développée au 
chapitre I [9], a montré qu'une structure guidante possédant plusieurs discontinuités uni-
axiales pouvait être caractérisée par sa matrice impédance globale Z, de laquelle pouvait être 
déduite les paramètres de diffraction de l’ensemble de la structure. 
Ce formalisme est utilisé pour analyser le comportement fréquentiel des paramètres S d'un 
guide rectangulaire contenant  un barreau diélectrique de section rectangulaire de longueur L 
et  d'épaisseur t (figure IV.7a) et d'un guide rectangulaire contenant un barreau diélectrique 
cylindrique de diamètre d (figure IV.7 b).  Le guide vide est dimensionné de manière à ce que 







t a d 
  L












                    Figure IV.7 : Section longitudinale du guide chargé  
                                         (a)  d un barreau  diélectrique rectangulaire  
                                         (b)  d’un barreau  diélectrique cylindrique. 
 
IV.3.1 Diffraction par un barreau diélectrique de section 
rectangulaire 
 
Nous allons analyser, à l’aide de la nouvelle formulation variationnelle, un guide chargé, 
dans son plan E, d’un barreau diélectrique de section rectangulaire de largeur t , de même 
hauteur que le guide et de longueur  (figure IV.7a). Cette analyse se fera pour deux 




- la première configuration est celle d’un barreau diélectrique collé à l’une des parois du 
guide ( s=0 ). Dans ce cas, les calculs ont été effectués avec : 2/at = , , 2/aL = a 4.1=λ  et 
pour une permittivité relative  comprise entre 1 et 6 ; rε
La figure IV.8 a  montre la variation des coefficients de transmission et de réflexion de 
l’onde TE10 sur le barreau en fonction de la permittivité relative. On note un excellent accord 
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entre ces résultats et ceux obtenus par [7] en prenant 150 modes dont un mode accessible dans 
les vides d'accès et 75 modes dans le guide chargé. 
 
- la deuxième configuration est celle où le barreau est centré à l'intérieur du guide 
rectangulaire ( s=(a-t)/2 ).  Les calculs ont été effectués dans la bande X avec : ,  a525.0t  =
2.8r =ε  et  a3937.0L =
La figure IV.8 b  montre la variation du coefficient de réflexion de l’onde TE10 sur le 
barreau diélectrique centré en fonction de la fréquence. On note là aussi un excellent accord 
entre nos  résultats et ceux donnés dans la littérature [16] en prenant 150 modes dont un mode 
accessible dans les vides d'accès et 75 modes dans le guide chargé. 
La figure IV.8 c  montre la variation du coefficient de réflexion de l’onde TE10 sur le 
barreau diélectrique centré en fonction de la fréquence pour deux valeurs différentes de L 
pour le même nombre de modes dans les guides d'accès et dans le guide chargé que 
précédemment. 
                       
 























--- : S 11 
⎯  : S 21 
 
 
 Figure IV.8 a : Coefficients de transmission et de réflexion sur  un barreau 
                         rectangulaire adjacent à un côté du guide d'ondes rectangulaire 
 
    Contribution à la NFV : Application aux études des discontinuités et  des filtres en guides d'ondes métalliques      137                     
 




















O : Référence [16] 




Figure IV.8 b : Coefficient  de réflexion sur  un barreau rectangulaire 
























    











 ⎯ : :L=0.2625a 









Fréquence en GHz  
      
                 
                Figure IV.8 c : Coefficient  de réflexion sur  un barreau rectangulaire 
                                         centré inséré dans un guide d'ondes rectangulaire pour 
                                         L=0.2625a et L=0.5249a 
 
 




IV.3.2 Diffraction par un barreau diélectrique cylindrique centré 
De façon analogue à la section précédente, nous avons analysé à l’aide de la nouvelle 
formulation variationnelle un guide chargé, dans son plan E, d’un barreau diélectrique de 
section cylindrique de diamètre et centré à l’intérieur du guide. La figure IV.9 montre la 











              Figure IV.9 : Vue du dessus du barreau diélectrique cylindrique 
                                         divisé en sections  rectangulaires 
 
La figure IV.10 montre la variation, en fonction de la permittivité, du coefficient de 
réflexion sur le barreau. La fréquence de travail est telle que la longueur d’onde dans le vide 
λ . Les calculs, effectués avec 136 modes dans les guides vides d'accès, en divisant la 
section du barreau en trois (3) sous-sections dont les dimensions et le nombre de modes, 
choisis de telle manière que la convergence soit garantie, sont consignés dans le tableau IV.2  
 
 sous-section 1 sous-section 2 sous-section 3 
Longueur des 
sections  (Li) 
0.032 a 0.034 a 0.032 a 
Epaisseur 0.05 a 0.1 a 0.05 a 
nombre de 
modes 
112 96 112 
 
                   Tableau IV.2 : Caractéristiques des sous-sections de la section du barreau cylindrique 
La résonance se produit au voisinage de 5.112=rε , ce qui concorde bien avec les résultats 
donnés par Leviatan et Sheaffer [17]. Notons que pour déterminer le champ électromagnéti-
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que dans le guide chargé, ces derniers ont utilisé la méthode des moments en modélisant le 
barreau diélectrique par des sources de courants rectilignes fictifs. 
 











 Constante diélectrique relative
⎯  : notre modèle 






                       Figure IV.10 : Coefficients de transmission et de réflexion sur  un barreau  




Le guide rectangulaire chargé peut-être représenté par son circuit électrique équivalent 











      jXs jXs
jXp jbpjbp
( b ) 
       jbs
Figure IV.11 : Quadripôle équivalent d’un guide d'ondes rectangulaire chargé d’       
                        un barreau diélectrique cylindrique centré  
                        (a) schéma en T  (b) schéma en pi 
                        
Comme Leviatan, nous avons aussi calculé les paramètres du circuit équivalent en T du 
guide chargé d'un barreau diélectrique cylindrique de diamètre d=0.1a, à la fréquence de 
résonance de 9.37 GHz. 
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Les figures IV.12 a et IV.12 b montrent les variations en fonction de la permittivité relative 
des réactances normalisées série Xs et parallèle Xp. On obtient un bon accord avec les résultats 
donnés par  Hsu [4]. C’est à dire que le couplage est capacitif à des permittivités relatives 
inférieures à 112.5, et inductif à des permittivités relatives supérieures à 112.5  
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⎯  :  n o t r e  m o d è le
 
 *  :  r é fé r e n c e  [ 4 ]  
                                                                      (a) 
         
 









⎯ : notre modèle 
 




                                                                               (b) 
  
 Figure IV.12 :   (a) Réactance parallèle  (b) Réactance série d’un guide d'ondes   
                                           rectangulaire chargé d’un barreau  diélectrique cylindrique  plan E 
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La structure de la figure IV.7 (b) pouvant servir d’inverseur dans la synthèse des filtres en 
guides d’ondes chargés de diélectriques, il est alors intéressant de prévoir le comportement 
fréquentiel des paramètres de couplage.  
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Figure IV.13 :   (a) Longueur électrique équivalente  (b)  Coefficient de couplage d’un  
                           barreau  diélectrique cylindrique  plan E inséré dans un guide  
                           d'ondes  rectangulaire  
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Sur les figures IV.13 (a) et (b), nous avons représenté en fonction de la permittivité 
diélectrique du barreau, à la fréquence de 9.37 GHz, les variations du coefficient de couplage 
K et de la longueur électrique équivalente Φ qu’il faudra ajouter ou retrancher au circuit en T 
pour réaliser l’inverseur. On note un effet de résonance notable autour de εr=112.5 et pour des 
permittivités relatives supérieures à cette valeur les paramètres de l’inverseur restent 
quasiment constants. 
IV.4. Guide d’ondes rectangulaire chargé de deux 
barreaux  diélectriques cylindriques plan E  
 
Enfin nous avons analysé à l’aide de l’approche variationnelle multimodale améliorée, une 
structure filtrante constituée de deux barreaux diélectriques cylindriques insérés dans le plan E 



















Figure IV.14 : Guide rectangulaire chargé de deux barreaux diélectriques plan E 
 
La figure IV.15 montre la variation du module du coefficient de réflexion de la structure en 
fonction de la fréquence normalisée par rapport à la fréquence de coupure du guide vide pour 
une distance inter-barreaux l=0.3 a. La comparaison avec les résultats donnés par la méthode 
hybride éléments finis-éléments aux frontières de Ise et Koshiba [5] est très satisfaisante. 
Notre analyse a été effectuée en divisant chaque barreau diélectrique en trois sections 
seulement alors que dans la méthode citée, chaque section de barreau est approchée par 
plusieurs polygones réguliers. En outre, 136 modes dans les guides vides dont un mode 
accessible à chaque accès et  respectivement 112 modes, 96 modes et 112 modes dans les trois 
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sections de chaque barreau, ont été considérés pour assurer la convergence. Comme le 
montrent ces résultats, notre méthode permet de gagner en simplicité et en temps de calcul. 
  
 























⎯ : notre modèle 
 Ο : référence [ 5 ] 
    f/fc 
             
                    F igure IV.15 : Coefficient de réflexion d’un guide d'ondes rectangulaire chargé de  




Nous avons également tracé sur la figure IV.16 la variation du coefficient de réflexion en 
fonction de la fréquence réduite de la structure pour des valeurs différentes de distances inter-
barreaux . 
Ces courbes obtenues, en prenant le même nombre de modes dans les sections de guides 
intermédiaires que précédemment,  sont également en accord avec l’analyse de Ise et Koshiba 



























1.38 1.4 1.42 1.44 1.46 1.48 
a= 22.86mm 
εr = 112.5 
λ=1.4 a 
trait pointillé : l=0.5 a 
-+- : l=0.4 a 


























 Figure IV.16 : Coefficient de réflexion d’un guide d'ondes rectangulaire chargé de deux barreaux  
                           diélectriques cylindriques centrés plan E  avec l=0.3 a, l=0.4 a, l=0.5 a. 
IV.5. Déphaseur en guide d’ondes rectangulaire chargé de 
diélectrique plan E  
 
Pour valider notre méthode, nous avons analysé un déphaseur en guide d’ondes 
rectangulaire chargé de diélectrique plan E proposé par Arndt et al. [18]. C’est une structure 
constituée d'une quadruple discontinuités illustrée sur la figure IV.17. La première section du 
guide chargé sert de tronçon d'adaptation. Sur la figure IV.18, nous avons représenté les pertes 
par réflexion du déphaseur en prenant 50 modes TE dans la section centrale d’épaisseur wm, 
75 modes TE dans les tronçons d’adaptation et 100 modes TE dans les guides vides d’entrée 
et de sortie. La concordance de nos résultats avec ceux  de la référence est bonne. Notons que 
dans la référence citée, l'application de la méthode des paramètres S généralisés  a nécessité 
10 modes  dans chaque section de guide. 
 
 
















                                                            Fréquence en GHz 
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wm= 1.799 mm  
w1= 3.607 mm 
1
o : référence [6] 
* : notre modèle 
                                                   
                                                    Figure IV.18  : Pertes par réflexion du déphaseur 
IV.6. Filtres en guides d’ondes rectangulaires chargés de 
diélectriques plan E  
IV.6.1 Synthèse d’un filtre en bande x 
 
On désire réaliser la synthèse d'un filtre à modes évanescents en bande X dans 
l'approximation de Chebyshev avec les spécifications suivantes : 
 
- bande passante : [9.5 GHz – 10 GHz] 
- ondulation dans la bande passante : 0.1 dB 
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- taux de réjection hors bande : L=30 dB à 9 GHz et L=25 dB à 10.5 GHz 
 
Ce filtre sera réalisé avec des résonateurs en guides d'ondes  métalliques chargés de 
diélectriques à faibles pertes et couplés entre eux par des inverseurs d'impédances constitués 
de sections de guide vide sous coupure.  Pour assurer le couplage par modes évanescents dans 
la gamme de fréquences d’intérêt, nous avons retenu comme guide de base un guide 
rectangulaire de section a’xb’=14.151x10.16 mm. Le diélectrique inséré dans le guide est 
centré et a une section rectangulaire, une épaisseur t=0.3a et une permittivité 2.2=rε , ce qui 
correspond à une fréquence de coupure du guide de base chargé de 8.1 GHz. Les sections vide 
du guide de base ont une fréquence de coupure de 10.6 GHz . Elles sont donc non 
propagatives dans la plage de fréquences considérée et le couplage entre les sections 
propagatives (sections chargés de diélectrique) se fait par modes évanescents. Les guides 
d’accès sont constitués des standards WR90 ( 22.86x10.16mm) et, par hypothèse, seul  le 
mode TE10 s’y propage.  
 
Pour satisfaire les spécifications énoncées ci-dessus, on adopte le processus de synthèse 
décrit au paragraphe III.3.3 du chapitre précédent.  
 
Dans un premier temps nous allons d'abord analyser le comportement des inverseurs autour 
de la fréquence centrale du filtre. Sur la figure IV.20 sont représentées, en fonction de la 
longueur L, les réactances normalisées série et parallèle du quadripôle équivalent en T des 
inverseurs de couplage entre résonateurs (figure IV.19) à la fréquence centrale du filtre. 
Notons que ces paramètres, qui incluent tous les effets des modes d'ordre supérieur, ont été 


















      Figure IV.19 : Vue de dessus de l’inverseur 
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On voit que l'élément série  Xs est prépondérant pour des longueurs de couplage inférieures 
à 15 mm alors que l'élément parallèle Xp  l'est  pour des longueurs de couplage supérieures à 15 
mm. 
Connaissant les réactances série et parallèle, on peut déterminer à partir des relations de la 
figure III.23, les valeurs du coefficient de couplage K et du déphasage Φ correspondants au 
circuit en T de l'inverseur . Sur les figures IV.21 (a) et (b) sont représentées les variations de 
ces paramètres en fonction de la longueur L de couplage. 
 























   
                                                                    
(a) 
 
               
 




















                                                                                    
(b) 
 
                           Figure IV.21: Variation des paramètres de l'inverseur en fonction  
                                                  de la longueur  l de couplage 
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Dans un deuxième temps, nous nous intéresserons à la synthèse du filtre proprement dite.  
Le nombre d’éléments réactifs nécessaire pour atteindre les spécifications du filtre, obtenu en 
combinant les relations I.34-I.36 est N=5. En suivant la procédure adoptée, les impédances 
normalisées et les coefficients de couplage répondant aux spécifications du filtre sont 
rassemblés  dans le tableau IV.3. 
 
impédances normalisées : Zi coefficients de couplage :  Ki i+1
  1.00   0. 58
  2.90   0.27
  7.01   0.19
  8.84    0.19
  7.01   0.27
  2.90   0.58
  1. 00  
 
                                       Tableau IV.3 : Paramètres de l'inverseur K  
 
Connaissant les valeurs des coefficients de couplage Ki i+1, on détermine à partir des 
courbes de la figure IV.21, les longueurs  Li des sections de guides évanescents ainsi que les 
longueurs LRi des résonateurs à partir des relations III.39. Sur le tableau IV.4 sont données les 
valeurs des quantités obtenues. 
 
 
Li(mm) 5.40 13.64 17.50 17.50 13.64 5.40 
Lri(mm) 8.49 7.72 7.60 7.72 8.49  
 
       Tableau IV.4 : Longueurs des résonateurs et des inverseurs  
 
Les longueurs précédentes sont prises comme données initiales dans le processus 


















LLLf     (IV.22) 
21g11 Set  gS  sont des valeurs objectives des coefficients de réflexion et de transmission et,  
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On obtient après optimisation, les nouvelles longueurs des inverseurs et des résonateurs 




22.41      
Li optimisées (mm)  3.73 14.59 18.68 18.68 14.59 3.73 
Lri optimisées (mm) 8.06 7.85 7.85 7.85 8.06  
 
Tableau IV.5 : Longueurs optimisées des résonateurs et des inverseurs  
 
Le filtre résultant est représenté à la figure IV.18(a ). Le calcul des paramètres S, effectué  
avec ces nouvelles dimensions conduit à la fonction de réponse du filtre de la figure IV.22 a. 
Comme le montre la figure IV.22 b, nos résultats concordent bien avec la simulation faite sur 
un logiciel basé sur la FEM sur toute la plage de fréquences d'intérêt. 
 
 
                             












 Dimensions en mm: a=22.86 , b=10.16 , a'=14.151  
l1=l6=3.937, l2=l5=14.795,  l 3=l4=18.786  
Lr1=Lr5=8.066 , Lr2=Lr4=7.854, Lr5=7.857, l0=23.41 
Diélectrique :permittivité relative  εr=2.2, 
                     épaisseur t=0.3a  
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           Figure IV.22 : (a) Filtre d’ordre 5 en guide d’ondes chargé de  
                                         diélectrique (F0= 9.75 GHz, BP=500 MHz) 
                                   
                                   (b) Comparaison des réponses simulées suivant notre 
                                         approche et avec un logiciel basé sur la FEM 
 
IV.6.2 Synthèse d’un filtre en bande K 
 
 
Dans le même ordre d'idée, on désire cette fois réaliser la synthèse d’un filtre à modes 
évanescents en bande K dans l'approximation de Chebyshev avec les spécifications ci-après : 
  
- bande passante : [18.2 GHz – 19 GHz] 
- ondulation dans la bande passante : 0.1 dB 
- taux de réjection hors bande : L=30 dB à 17.5 GHz et L=25 dB à 25 GHz 
 
Pour assurer le couplage par modes évanescents, nous avons pris comme guide de base, le 
guide rectangulaire standard WR28 de section a’xb’=7.112x3.556 mm. Pour la plage de 
fréquences considérée, ce guide est sous coupure. Les guides d’accès, de même hauteur que le 
guide de base, ont une largeur égale à 13 mm. Le diélectrique inséré dans le guide de base est 
centré et a une épaisseur t=0.3a et une permittivité relative 25.2=rε , ce qui correspond à une 
fréquence de coupure du guide de base chargé de 12.35 GHz alors qu’elle de  21.09 GHz 
lorsque le guide est vide. 
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La figure IV.23 montre la comparaison des coefficients de transmission et de réflexion de 
la discontinuité entre les guides d'accès et la première section du guide de base, calculés 
respectivement avec notre modèle et avec la méthode des éléments finis. On note une bonne 
concordance entre les deux méthodes . De plus, sur  la gamme de fréquences considérée, les 
pertes par réflexion sont supérieures à 9 dB. 
 

















-O- : notre approche 
 ⎯  : FEM 
 
 
Figure IV.23 : Coefficients de transmission et de réflexion de la discontinuité  




En ce qui concerne le filtre, les spécifications sont satisfaites avec N=4. Le calcul des 
constantes de couplage, des impédances normalisées se fait à partir de la relation III.37. Les 
longueurs des éléments unitaires déduites à partir des formules III.17 et III.38 sont présentés 





12.00     
Li  (mm)  3.35 7.10 8.00 7.10 3.35 
Lri (mm) 5.30 5.39 5.39 5.30  
 
                      Tableau IV.6 : Longueurs  des résonateurs et des inverseurs  
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Les longueurs des inverseurs et des résonateurs ainsi obtenues ont servi de longueurs initiales 
dans un processus d’optimisation qui a conduit aux longueurs optimisées des éléments du 




L0 optimisée (mm) 
14.20     
Li optimisées (mm)  1.00 6.00 8.10 6.00 1.00 
Lri optimisées (mm) 4.80 5.40 5.40 4.80  
 
Tableau IV.7 : Longueurs optimisées des résonateurs et des inverseurs  
Sur la figure IV.24, sont représentées les courbes de réponse du filtre optimisé. Là aussi, on 
note un bon accord avec la simulation faite sur un logiciel basé sur la FEM. Cependant, 
l'atténuation n'atteint pas 25 dB à la fréquence de 25 GHz .  Nous avons donc augmenté 
l'ordre du filtre et pour un filtre d'ordre 5, nous avons obtenu la courbe de réponse de la figure 
IV.25 qui obéit au cahier de charges. 
 

















-O- : notre méthode 
 ⎯ : FEM 
                
                  Figure IV.24 : Courbe de réponse du filtre à 4 résonateurs en bande K 
 
 
































          Fréquence ( GHz)  
                                     Figure IV.25 : Courbe de réponse du filtre à 5 résonateurs en bande K 
Nous nous sommes également intéressés à la sensibilité du filtre en fonction de la 
permittivité rélative du diélectrique. Comme on le voit sur la figure IV.26, il y a un léger 
décalage en fréquence de 0.1 GHz environ de la courbe de réponse lorsque la permittivité 
relative diminue. Le filtre est donc très sensible à la variation de la permittivité.  
 













--- : εr=2.2    
















                 Fréquence ( GHz) 
 
                    Figure IV.26: Sensibilité en fonction de la permittivité de la réponse  
                                            du filtre à 5 résonateurs en bande K 
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IV.8. Conclusion :  
 
Dans ce chapitre, nous avons présenté une méthode rigoureuse de calcul des circuits 
équivalents des guides rectangulaires chargés de matériaux diélectriques sur toute leur 
hauteur. Cette méthode est basée sur l'application de la NFVM à des discontinuités 
successives résultant de la discrétisation des couches diélectriques dans le plan H des guides. 
Une telle méthode a montré son efficacité pour la conception des filtres en guide chargés de 
diélectriques. Son domaine d'application devrait pouvoir s'étendre à la conception d'autres 
composants micro-ondes passifs tels que ceux utilisant les guides NRD. 
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Ce travail s'est inscrit dans le cadre de notre contribution à l'amélioration de la formulation  
variationnelle pour caractériser les structures filtrantes à plusieurs discontinuités uni-axiales.  
Cette méthode rigoureuse d'analyse est plus précise que la  méthode variationnelle 
classique car dans la formulation, tous les modes d'ordre supérieur dans les guides 
intermédiaires de la structure sont pris en compte, évitant ainsi l'étude systématique de la 
convergence des paramètres en fonction du nombre de modes accessibles, d'où un gain 
incontestable de temps de calcul et de précision. 
Pour valider la nouvelle approche variationnelle, nous avons caractérisé différents types de 
transitions entre guides homogènes et/ou entre guides nervurés, de même que nous avons 
effectué la synthèse des transitions progressives entre un guide vide et une ligne micro-ruban 
en bandes X et Ka. La transition en bande Ka est destinée à être insérée dans la tête de 
réception d'un système d'émission - réception. Nos simulations sont en bon accord avec les 
mesures. 
La caractérisation des structures filtrantes en guides d'ondes métalliques chargés de 
diélectriques sur toute leur hauteur a été rendue possible au moyen de la NFVM, en 
discrétisant les couches diélectriques en sections rectangulaires formant une succession de 
plusieurs discontinuités plan H uni-axiales. Cette approche a permis d'analyser la diffraction 
d'une onde électromagnétique par un barreau  rectangulaire puis par un barreau cylindrique 
inséré dans un guide rectangulaire. Enfin, nous avons procédé avec succès à la synthèse des 
filtres en guides chargés de diélectrique en bande X et en bande K. 
Notons que d'une façon générale, nos prévisions ont été confirmées par les données de la 
littérature ou par des simulations faites sur un simulateur basé sur la FEM, ce qui justifie la 
souplesse de la NFVM.  
Ce nouvel outil pourra être étendu à la conception des composants micro-ondes passifs tels 
que les déphaseurs, les filtres elliptiques, les filtres en guides utilisant les diélectriques non 
rayonnants, les antennes corruguées, etc… 
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Dans le cadre de la conception des filtres, le couplage de la NFVM et des algorithmes 
génétiques  pourra aussi être mis à profit pour améliorer substantiellement le processus de 
synthèse. 
De même, que nous envisageons d'utiliser cette nouvelle formulation variationnelle pour 
caractériser des structures en guides d'ondes circulaires. L'objectif étant de constituer une 
bibliothèque de discontinuités élémentaires afin de minimiser les reformulations et donc de 
gagner en temps de calcul dans le cadre des études des structures plus complexes à multiples 







Calcul des produits scalaires entre fonctions de base de 
deux guides vides homogènes et uniformes 
 
Considérons une discontinuité sans pertes de la figure A.I.1., formée par la juxtaposition de 
deux guides rectangulaires homogènes et uniformes suivant la direction de propagation 
















 surface commune  
    (Sc) 
z 
Figure A.I.1 : Discontinuité entre guides d'ondes  
Les champs électromagnétiques à l'intérieur de chaque guide peuvent se décomposer en 
ondes de type transverse électrique, modes TE et transverse magnétique, modes TM. Les 
expressions des produits scalaires entre ces modes sont analytiques.  
Pour un guide rectangulaire de largeur a et de hauteur b dont l'origine des axes coincide 
avec un coin de la section droite du rectangle, les fonctions de base du champ 
électromagnétique à l'intérieur du guide sont analytiques et sont données par : 
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fois. la à nulsdeux  les  tousêtrepouvant  nen et  m
0m si  
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0k  est la constante de propagation dans l'espace libre, mnγ la constante de propagation du 






ππ += ,  la constante de normation du champ électrique. 
 




























   
    
    






































   ( A.I.4 ) 
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Soient  (a1xb1) et (a2xb2), les dimensions des sections droites des guides formant la 
discontinuité. On suppose que  l'origine des coordonnées est confondue avec l'un des coins du 
guide d'entrée. Si Sc désigne la surface commune entre les deux guides,  les produits scalaires 
ou coefficients de couplage entre modes des champs électriques sont donnés par : 







→→→→ ∫∫==       (A.I.5) 
avec .  dxdydS =
 












mnpq +=     (A.I.6) 
 












mnpq +−=     (A.I.7) 
 












mnpq −=      (A.I.8) 
 










mnpq +=      (A.I.9) 
 
 















































ππ        (A.I.10 d) 
 
d1 et d2 désignent les décalages de l’origine du second guide par rapport à celle du premier 
guide.  
Les indices (m,n) et (p,q) se rapportent respectivement aux guides d’entrée et de sortie 
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A.I.1  Expression de la matrice M des produits scalaires 
 
La matrice M utilisée au chapitre I dans le cas d’une discontinuité entre deux guides 
d’ondes rectangulaires homogènes est définie par : 














X −=== ∫∫∫∫∫∫ →→→→→        
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yM =            (A.I.11) 
 
)1(
mny  et    désignent les admittances réduites de modes des guides 1 et 2 )2(pqy
 
A.I.2  Expression de la matrice L des produits scalaires 
 
A l’instar de la matrice M, la matrice L définie au chapitre I dans le cas d’une discontinuité 
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ANNEXE II 
AII.1 Calcul des couplages entre modes d'un guide 
rectangulaire nervuré et d'un guide vide homogène 
Considérons un guide rectangulaire à une nervure symétrique dont la section droite  est 
représentée à la Figure AII.1. 
 
 y 
   b  
    O
m ur m agnétique ou 
m ur électrique 
 x 
      a  
      s 
t
    
w  
        
Figure A.II.1 : Section transverse d'un guide rectangulaire une  nervure symétrique 
Le plan x=0 est considéré comme un plan de symétrie. Il peut alors être assimilé à un mur 
électrique ou un mur magnétique.  
Le guide étant uniforme suivant la direction de propagation, la dépendance en z des 
champs électromagnétiques peut se mettre sous la forme : )zjexp( β− .  
 
La résolution de l'équation d'Helmoltz, avec un mur magnétique placé au plan x=0, conduit 
aux potentiels scalaires magnétique et électrique suivants dans le guide nervuré : 
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Les expressions correspondantes des fonctions de base du champ électrique transverse des 
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( A.II.2 ) 
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)y(ξ  et )y(η sont les fonctions d'essai des composantes Ey et Ez du champ électrique au 
niveau du gap et,   la constante de normation des champs du mode k dans le guide, 
calculée de telle manière à satisfaire la relation A.II.3.   
kA
∫ =→→





dxdye T       ( A.II.3 ) 
  




Dans le code utilisé les fonctions d'essai )y(ξ  et )y(η  ont été choisies de manière à 
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παξ      et     )()( yKy ξη =          ( A.II.4 ) 
La conditinuité du potentiel scalaire hϕ pour le mode TE ou de la dérivée de eϕ  pour le 
mode TM en x=t, combinée à la méthode de Galerkin,  permet de déterminer les constantes 
coupure et les amplitudes des champs qα et donc, et  ou  et . mC mD 'mC 'mD
Les couplages entre les modes du champ dans le guide nervuré et les modes du champ dans 










+++= ∫∫∫∫     
où  et   sont les sections communes entre le guide nervuré et le guide vide 
respectivement au niveau de la nervure et en dehors de la nervure. 
1cS 2cS
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AII.2 Calcul des couplages entre modes de deux guides 
rectangulaires nervurés de même largeur de la nervure. 
 
Les couplages entre les modes des champs de deux  guides nervurés ayant une surface 






)( )2(*)1()2(*)1( += ∫∫        ( A.II.5 ) 
 
avec     
i guidedu  nervure la sous zone la de dehorsen   
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AII.3 Calcul des pertes  conductrices sur les parois d’un 
guide rectangulaire nervuré  
 
L’atténuation α due aux pertes ohmiques, supposées faibles, sur les parois conductrices du 
guide est évaluée par la méthode de perturbation . Elle est donnée par :  
P2
Pd=α        (A.II.6) 
dP est la puissance dissipée sur les surfaces des conducteurs par unité de longueur du guide 









1P       (A.II.8) 
où 2/1)2/( σωµ=sR est la résistance de surface de chaque conducteur par unité de longueur, elle 
tient compte de l’effet de peau. la densité de courant superficiel sur les parois, , la 
→
sJ cS
 section droite du guide et dl, un élément de contour de la surface . cS
 
Sachant que 






s ∫ →→×=α       (A.II.9) 
 
Les expressions normalisées des composantes transversales du magnétique dans les deux 
régions sont données par les relations A.II.1, tandis la composante longitudinale est liée au 
potentiel scalaire magnétique de Hertz par : h0
2
Tz
kjH φωµ= , soit : 
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A.II.3.1  pertes sur les parois superieure inferieure du guide 
Nous nous limiterons aux pertes résultant d’un seul mode d’ordre k.  Sachant  pour 
des champs normés, étant l’admittance du mode  k,  les pertes sur les parois inférieure 
( ) et supérieure (
kyP=2
ky





































































         
  
  
                     
  
 
          
  
   
                      
                    
    
 





































































































i∫=  dx)xk(ch)xk(ch)k,k,x(I 2x0 121imn2 i∫=  
 
A.II.3.2  pertes sur les parois latérales du guide 
Sur les parois latérales ( tx= ) et ( 2/ax= ), les pertes métalliques sont données par : 
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où  et  dy)yksin()yksin()k,k,b,w(I 2
b
w 121mn3 ∫=   dy)ykcos()ykcos()k,k,b,w(I 2bw 121mn4 ∫=   
 
Les pertes totales dues au mode d’ordre k sont constituées par la somme de  et .  1kα 2kα
 
Pour l’ensemble des modes se propageant dans le guide,  les pertes sont obtenues par la 






kαα       (A.II.13)
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ANNEXE III 
AIII.1 Calcul des couplages entre modes d'un guide 
rectangulaire chargé de  diélectriques homogènes et d'un 
guide vide homogène. 
 
 
On rappelle que pour ces modes les expressions des champs sont données par: 
 

































































hx −−−− ∂−+−−=∂ cos  sin  )( µµ    (A.III.3)  
pour  1i1i xxx +− ≤≤
 
- modes LSM ou TMx : 
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ex −−−− ∂−+−−=∂ cos  sin  )( εε    (A.III.6)  
 
Soient d1 et d2 les décalages de l'origine du guide de sortie par rapport à celle du guide 
d'entrée, supposée coïncidée avec l'un de ses  coins. 
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I µ      (A.III.13 k)  
 
avec les quantités SA(i) et SB(i) données par : 
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⎩⎨
⎧= LSM mode lepour 









∂= LSM mode lepour 




ihx       (A.III.15)  
 
AIII.2 Calcul des couplages entre modes de deux guides 
rectangulaires chargés de diélectriques homogènes. 
 
Pour deux guides rectangulaires de section (a1xb1) et (a2xb2), chargés de diélectrique sur  
toute leur hauteur, les matrices des couplages données par les relations A.II.7 et A.II.8 ont 
pour expressions : 













nπ((ΓΓµjωM −=       (A.III.16 b)  
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 (A.III.17 a)  
0M mn2 =             (A.III.17 b)  
 
- Modes TMx –TEx 
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mπ((ΓΓjωM −= εε      (A.III.19 b)  
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où   
 
dxdxXxXI hh )()( 1
)2(*)1(





hx5    (A.III.20 b) 
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